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Kurzfassung
Parasitäre Elemente sind physikalischer Bestandteil jedes elektrischen Leiters oder Halbleiters.
Sie werden heute als Hauptursache für die meist unerwünschten Abweichungen vom idealen
Verhalten einer leistungselektronischen Schaltung betrachtet und können unter bestimmten Be-
dingungen sogar eine Fehlfunktion oder einen Ausfall der Schaltung verursachen. Es ist daher
von besonderem Interesse, ihre grundlegenden Ursachen zu verstehen, ihre Größe zu bestim-
men und geeignete Optimierungsmaßnahmen zu ergreifen, die ihre negativen Auswirkungen
auf ein vertretbares Maß reduzieren oder gar eine nutzbringende Verwendung ihrer Eigenschaf-
ten ermöglichen.
Im Rahmen dieser Arbeit werden die Ursachen, die Auswirkungen und die Möglichkeiten
zur Bestimmung von parasitären Elementen in der Leistungselektronik untersucht. Dabei liegt
der Schwerpunkt auf der Analyse von Umrichtern mit hohen Betriebsströmen und Leistungs-
MOSFETs niedriger Spannungsfestigkeit als Halbleitern, da sich in den damit verbundenen Ap-
plikationen insbesondere die Auswirkungen von parasitären Induktivitäten gut darstellen lassen.
Die Bestimmung von parasitären Elementen erfolgt auf analytische, simulative und messtech-
nische Weise. Die für Fragestellungen der Leistungselektronik geeigneten Verfahren werden zu
Beginn der Arbeit vorgestellt.
Die Analyse der Auswirkungen parasitärer Elemente zeigt vielschichtige Abhängigkeiten ver-
schiedener elektrischer, aber auch thermischer und lebensdauerbezogener Parameter von der
Größe der parasitären Induktivitäten. Des Weiteren werden die Wechselwirkungen von para-
sitären Elementen und der Emission leitungsgebundener Störungen untersucht und qualitiative
Zusammenhänge herausgearbeitet. Dabei steht die Betrachtung des leistungselektronischen Ge-
samtsystems im Vordergrund, um systematisch die beeinflussten Parameter aufzuzeigen.
Es wird gezeigt, dass im Zuge einer erfolgreichen Systemoptimierung ganzheitliche Ansätze
verfolgt werden müssen, bei denen eine kombinierte Optimierung von elektrischen, thermischen
und mechanischen Eigenschaften des Umrichters anzustreben sind. Diese wirken sich auf das
Design der verwendeten Leistungsmodule, der Zwischenkreisverschienung und der Konden-
satoranbindung aus.
Basierend auf den erzielten Ergebnissen werden Optimierungsansätze und -methoden erarbeitet
und auf ihre Anwendbarkeit untersucht. Als praxisrelevantes Beispiel wird darauf aufbauend die
Entwicklung und Optimierung eines Antriebsumrichters für niedrige Zwischenkreisspannungen
und hohe Betriebsströme gezeigt.
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Abstract
Parasitic elements are an inevitable part of any type of electrical conductors or semiconductors.
They are considered to be the main reason for the undesired differences between the idealized
(theoretical) and real behaviour of power electronic circuits. Their influence on the circuit can
lead to malfunction or even to complete failure in the worst case scenario.
Therefore the understanding of the basic principles of parasitic elements, the analysis and esti-
mation of their size, the optimization and prevention of their negative effects or even their
conscious usage to achieve desired effects is of particular interest.
In the framework of this thesis the basic principles, the resulting effects and the methods for an
analysis of the parasitic elements are investigated. The focus is on the analysis of high current
applications with low-voltage power MOSFETs as semiconductors, as these applications are
very sensitive with regard to the consequences of parasitic inductances.
The characterization of parasitic elements is based on analytical, simulative and measurement
methods. Different approaches suitable for power electronic applications are given and compa-
red in the first part of the thesis.
The analysis of their effects reveals eclectic dependencies not only to electrical, but also to
thermal and reliability-related properties. Additionally, the interaction of parasitic elements and
conducted electromagnetic interferences is investigated and qualitative coherence is ascertai-
ned. The system approach is used to determine and characterize influenced parameters.
It is shown that the full system optimization has to include comprehensive approaches with
respect to electrical, thermal and mechanical properties, as all these parts have strong interac-
tions and influence the overall performance of the inverter. The optimization methods take into
account the design of the power modules used, the shape of the dc link busbar as well as the
connection of the dc link capacitors.
Based on the results obtained, optimization approaches and methods are developed and tested
with regard to their applicability to power electronics. To give a practice-oriented example for
the mentioned methods, the development and optimization of the power section of a battery
powered inverter for high currents and low dc link voltages is presented.
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1. Einleitung
Aufgrund der zunehmenden Verbreitung der Elektromobilität und der damit einhergehenden
Nutzung von elektrischen Fahrantrieben stellt die Entwicklung und Optimierung batteriege-
speister Wechselrichter in diesem Bereich eine Aufgabe von zentraler Bedeutung dar. Die Um-
formung der Gleichspannung aus den Fahrbatterien in einen dreiphasigen Wechselstrom zum
Antrieb des Drehstrommotors bildet die Grundfunktion der sogenannten Antriebsumrichter.
Ziele der aktuellen Forschungs- und Entwicklungsarbeit sind hierbei vor allem das Erreichen
einer möglichst hohen Effizienz und Zuverlässigkeit bei kleinem Bauvolumen und Gewicht zu
geringen Kosten [1].
Insbesondere bei Antriebssystemen mit niedrigen Zwischenkreisspannungen (12 V - 48 V), wie
sie bei Flurförderfahrzeugen oder anderen leichten Nutzfahrzeugen gebräuchlich sind, kommt
es bedingt durch die hohe Leistungsanforderung der Fahrantriebe, die hier typischerweise im
Bereich von 5 - 20 kVA liegen, unvermeidlich zu hohen Strombelastungen. Vor diesem Hin-
tergrund stellen die Begrenzung von Leit- und Schaltverlusten, die Reduzierung induzierter
Überspannungen bei Schaltvorgängen und die Einhaltung gültiger Normen zur elektromagne-
tischen Verträglichkeit (EMV) wesentliche Entwicklungsziele dar. Hierbei ist insbesondere die
Auslegung des Leistungsteils, der aus den Leistungshalbleitern, den Leistungsanschlüssen und
-verschienungen sowie dem Zwischenkreis besteht, maßgeblich für die Erfüllung der geforder-
ten Designziele.
Ursächlich für die Abweichung vom idealen Schaltungsverhalten und die Emission elektroma-
gnetischer Störungen sind die parasitären Elemente des Kommutierungskreises, weshalb ihrer
Analyse und Optimierung besondere Bedeutung zufällt.
In [2] werden grundlegende Untersuchungen zur Charakterisierung des Einflusses parasitärer
Elemente auf leistungselektronische Systeme dargestellt, die größtenteils auf Simulationen und
daraus abgeleiteten Analysen basieren.
In der vorliegenden Arbeit werden darauf aufbauend unterschiedliche Methoden zur analyti-
schen, simulativen und messtechnischen Bestimmung parasitärer Elemente in leistungselektro-
nischen Systemen vorgestellt und verglichen. Des Weiteren werden die Ursachen parasitärer
Elemente dargestellt, ihre Auswirkungen charakterisiert und ihre Einflüsse auf die elektrischen
und thermischen Entwicklungziele des Gesamtsystems diskutiert. Der Fokus liegt dabei auf
der simulativen und messtechnischen Bestimmung dieser Elemente, der Analyse von Optimie-
rungsmöglichkeiten und der Anwendung dieser Methoden bei der Entwicklung des Prototyps
eines Niedrigstspannungsumrichters mit hoher Stromtragfähigkeit.
Die Entwicklung und Fertigung des Leistungsteils eines Umrichters, basierend auf den gewon-
nenen Erkenntnissen, wird am Ende der Arbeit beschrieben. Hierbei kommt es, getrieben durch
die Forderung nach einem kompakten Aufbau, zu einer Verstärkung der Kopplungen elektri-
scher und thermischer Effekte, weshalb der kombinierten Optimierung des Leistungsteils be-
sondere Bedeutung zuteil wird.
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Eine Darstellung der Grundlagen von parasitären Elementen und ihren Auswirkungen in leis-
tungselektronischen Systemen bildet nach dieser Einleitung das zweite Kapitel der Arbeit. Hier-
bei wird auch auf die auftretenden Kopplungen und die Frequenzabhängigkeit dieser Elemente
eingegangen.
Eine Übersicht über analytische, simulative und messtechnische Methoden zur Bestimmung
parasitärer Elemente in leistungselektronischen Systemen erfolgt in Kapitel 3. Die Methoden
werden verglichen und hinsichtlich ihrer Genauigkeit und Anwendbarkeit bewertet. Außerdem
wird ein semi-analytischer Ansatz entwickelt, der die Bestimmung parasitärer Elemente inner-
halb von Leistungsmodulen erleichtern soll.
Die in diesem Kapitel vorgestellten Extraktionsansätze bilden die Grundlage für die Analyse
der Auswirkungen parasitärer Elemente und ihrer Optimierung, die in den folgenden Kapiteln
dargestellt wird.
Im vierten Kapitel wird auf die Auswirkungen parasitärer Elemente auf ein leistungselektro-
nisches System eingegangen, welche im vorliegenden Fall beispielhaft anhand von Niedrigst-
spannungs-MOSFETs mit hohen Betriebsströmen aufgezeigt werden. Dabei werden sowohl
elektrische und thermische Einflussgrößen als auch Zuverlässigkeit und Lebensdauer beeinflus-
sende Faktoren abgeleitet. Aus den gewonnen Erkenntnissen werden Designstrategien abge-
leitet, die eine Minimierung parasitärer Elemente bereits in der Konzeptionierungsphase eines
Umrichters ermöglichen.
Das fünfte Kapitel zeigt die Einflüsse parasitärer Elemente auf die leitungsgebundenen Stör-
emissionen. Dabei wird systematisch der Einfluss einzelner Parametervariationen anhand eines
geeigneten Umrichters messtechnisch untersucht und bewertet. Eine Sensitivitätsanalyse zur
Darstellung der gefundenen Abhängigkeiten bildet den Abschluss des Kapitels.
Optimierungsmethoden und -ansätze, welche genutzt werden können, um die Größe und damit
den Einfluss parasitärer Elemente zu minimieren, werden in den Kapiteln 6 und 7 vorgestellt.
Dabei wird in Kapitel 6 primär auf die Optimierung parasitärer Elemente innerhalb von Leis-
tungsmodulen und Busbarverschienungen eingegangen, wodurch sich ihre elektrischen Eigen-
schaften verbessern lassen. Hier wird ein systematischer Optimierungsansatz vorgestellt, der
auf der möglichst effizienten Nutzung gegebener Designfreiheitsgrade basiert.
In Kapitel 7 werden als weitere Optimierungsparameter die thermischen Eigenschaften eines
Leistungsmoduls und ihre Kopplung an die elektrischen Parameter aufgenommen. Die thermi-
schen Parameter des Moduls werden durch die Einführung und Demonstration eines ganzheit-
lichen Optimierungsansatzes in die Optimierung einbezogen.
In Kapitel 8 wird die Entwicklung und Optimierung eines Hochstromantriebsumrichters dar-
gestellt. An dieser Stelle werden Designregeln und Ansätze abgeleitet, die eine verbesserte
elektrische Performance liefern. Dabei werden viele der in den Abschnitten 6 und 7 benann-
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ten Methoden angewendet. Es folgt anschließend der Aufbau des entworfenen Umrichters und
der Test im Labor. Eine experimentelle Verifikation der geforderten Entwicklungsziele bildet
den Abschluss dieses Kapitels.
Die Arbeit wird mit einer Zusammenfassung der gewonnenen Erkenntnisse und einem Ausblick
abgeschlossen.
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2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur
elektromagnetischen Verträglichkeit
2.1 Einführung
Das Ziel bei der Entwicklung leistungselektronischer Schaltungen ist, so man dies allgemein
benennen kann, das Erreichen einer möglichst verlustarmen Betriebsweise, einer hohen Zuver-
lässigkeit und einer möglichst kompakten, leichten Bauweise zu einem akzeptablen Preis [1],
[3].
Dabei zeichnet sich für die Zukunft ein Trend mit dem Schwerpunkt auf Gewichts- und Volu-
menreduktion bei gleichzeitiger Optimierung der Verluste ab, was vor allem durch den Einsatz
von Umrichtern in mobilen Applikationen begründet ist. In zweiter Instanz gehen diese Trends
in Richtung Optimierung der Zuverlässigkeit und Systemkosten. Abbildung 2.1 stellt die heu-
tigen Entwicklungsziele denen gegenüber, die für die Zukunft prognostiziert werden [1]. Die
genannten Entwicklungsziele beeinflussen sich gegenseitig, weshalb eine Optimierung nur mit
Hilfe ganzheitlicher Ansätze und unter Berücksichtigung der Wechselwirkungen elektrischer
und thermischer Parameter auf die Gesamtleistung des Systems erfolgen kann. So wird bei-
spielsweise bei gegebener Leistung durch Volumen- und Gewichtsreduktion die Leistungsdich-
te erhöht, wodurch die Abfuhr von Verlustwärme mit der Konsequenz erschwert wird, dass
gleichzeitig eine Reduktion der Verlustleistungen erforderlich ist, was wiederum eine elektri-
sche Optimierung notwendig macht. Die Grundlage der elektrischen und thermischen Optimie-
rung bildet die vertiefende Analyse der Schaltung. Im Gegensatz zu den idealisierten Darstel-
lungen in Ersatzschaltbildern zeigen sich in der Realität die meist unerwünschten Einflüsse der
stets nicht idealen elektrischen Bauteileigenschaften. Sie werden unter dem Oberbegriff „para-
sitäre Elemente“ zusammengefasst.
In diesem Kapitel soll zunächst auf die relevanten Grundlagen eingegangen werden. Dabei wird
zuerst das Betriebsverhalten von Leistungshalbleitern betrachtet, da erst durch die Schaltdyna-
mik der verwendeten Bauteile der Effekt parasitärer Elemente deutlich wird.
Gewicht
Verluste
Kosten Fehlerrate
Volumen
heute
zukünftig
Abb. 2.1: Heutige und zukünftig erforderliche Entwicklungsziele für leistungselektronische
Systeme [1]
2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit 5
Im Hauptteil des Kapitels wird auf die physikalischen Ursachen parasitärer Elemente eingegan-
gen und auftretende Kopplungen werden beschrieben. Außerdem werden die Frequenzabhän-
gigkeiten und die daraus resultierenden Effekte dargestellt, da die in leistungselektronischen
Anwendungen üblichen Strom- und Spannungsverläufe zu einer erheblichen Abweichung vom
stationären (d.h. Gleichstrom-) Verhalten dieser Elemente führen.
Am Ende des Kapitels werden die relevanten Grundlagen des Bereichs „Elektromagnetische
Verträglichkeit“ behandelt, da dieser eine enge Verknüpfung zu den parasitären Elementen auf-
weist und im weiteren Verlauf der Arbeit detaillierter untersucht werden wird.
2.2 Betriebsverhalten von Leistungshalbleitern
Die moderne Leistungselektronik definiert sich in erster Linie durch die Verwendung von Leis-
tungshalbleiterbauelementen, die im Schaltbetrieb arbeiten [4].
Dabei führt die Entwicklung immer schneller schaltender Leistungshableiter zu einer steten An-
näherung an einen „idealen Schaltvorgang“ (Abb. 2.2 a), der allerdings aufgrund physikalischer
Randbedingungen in der Praxis nicht erreicht werden kann (Abb. 2.2 b).
ID
UDS
a) b) tt
ID
UDS
Abb. 2.2: Schematischer Schaltvorgang eines idealen (a) und realen (b) Leistungshalbleiters
Das Schalten von Spannungen und Strömen, die von null verschieden sind, wird als „hartes“
Schalten bezeichnet. Im Bereich von batteriegespeisten Frequenzumrichtern werden im Nied-
rigstspannungsbereich hauptsächlich hart schaltende Leistungs-MOSFETs eingesetzt [5].
Sie erlauben sehr schnelle Schaltvorgänge und weisen geringe Durchlassverluste im Bereich
weniger mΩ auf. Daraus resultieren verschiedene Entwicklungsziele der Umrichter: Die ohm-
schen Verluste in den Kupferleitern bei Niedrigstspannungsumrichtern sind von der gleichen
Größenordnung wie die der Leistungshalbleiter, ihrer Optimierung kommt daher eine besonde-
re Bedeutung bei.
Des Weiteren reduzieren sich die Schaltzeiten moderner Leistungshableiter immer weiter, so
dass die resultierenden Stromsteilheiten und damit die an parasitären Elementen induzierten
Spannungen die Verluste erhöhen und zu EMV-Problemen führen können. Daher ist die Mini-
mierung störender parasitärer Elemente durch geeignete mechanische und geometrische Ausle-
gung des Aufbaus ein wesentlicher Faktor für die Entwicklung eines effizienten Umrichters.
Leistungs-MOSFETs mit niedriger Durchbruchspannung (UBR,DSS < 100 V) zeichnen sich durch
6 2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit
geringe Durchlasswiderstände RDS(on) (< 2 mΩ), hohe Stromdichten (> 100 A/cm2) und kurze
Schaltzeiten im Bereich von 10 bis 300 ns aus. Es werden im Schaltprozess Stromgradienten
von > 1 kA/µs und Spannungsgradienten von > 2 kV/µs erreicht. Abbildung 2.3 zeigt schema-
tisiert den Schaltvorgang eines Leistungs-MOSFETs.
Econd
Esw(on)
tri
td(on)
tfu trutd(off) tfi
Eblock
Esw(off)PV
10%
10%
90%
90%
90%
10%10%
90%
t
t
t
Uind
UDS
Umax
UDS
IG,off
IG,onUGS,th
Uplateau
UDR
UGS
ID
UD
t
ID
IG
ID
90%
tloss,offtloss,on
10%
Abb. 2.3: Ein- und Ausschaltvorgang eines Leistungs-MOSFET, nach [6]
Das Einschalten der Steuerspannung UGS bewirkt einen Stromfluss IG, der die Gatekapazität
CGS auflädt. Wenn dabei die Schwellenspannung UGS(th) erreicht wird, steigt der Drainstrom ID
an. Die Spannung UGS wächst dabei weiter bis zum Erreichen des sogenannten Miller-Plateaus.
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Die Freilaufdiode hat dann den Strom vollständig auf den MOSFET abkommutiert und kann
sperren. Damit beginnt die Spannung UDS des MOSFETs zu sinken. Wenn die Freilaufdiode
vollständig sperrt, sinkt UDS auf die Durchlassspannung UDS(on) ab. Die Sperrverzögerungs-
zeit der Freilaufdiode führt bei der Abkommutierung des Stromes auf den MOSFET zu einem
kurzzeitigen Weiterfließen des Stromes, des sogenannten Diodenrückstromes, der die Sperrver-
zögerungsladung der Diode ausräumt.
Beim Ausschalten verlaufen diese Vorgänge in umgekehrter Reihenfolge, das Gate wird mittels
eines negativen Steuerstromes entladen. Dabei wird der leitende Kanal sehr schnell abgeschnürt
und ID sinkt steil ab. Hierbei werden an den parasitären Induktivitäten des Kommutierungskrei-
ses Überspannungen induziert, die in der Abbildung als Block gekennzeichnet sind. Zusätzlich
können LC-Oszillationen auftreten.
Während des Schaltvorganges (vgl. Abb. 2.3) sind im Zeitbereich tloss die Drain-Source-Span-
nung (UDS) und der Drainstrom (ID) gleichzeitig von null verschieden. In diesem Zeitbereich
treten Schaltverluste in Höhe von PV,sw =
∫
UDS · ID ·dt auf. Um diese Verluste zu reduzie-
ren, geht der Trend zur Entwicklung von Leistungshalbleitern mit immer kürzeren Schaltzeiten
(tr, t f ).
Dies führt zu höheren Strom- und Spannungsgradienten und verstärkt die elektromagnetischen
Störungen, die von parasitären Elementen ausgekoppelt werden. Die Entwicklung leistungs-
elektronischer Schaltungen erfordert daher, stets einen anwendungsspezifisch passenden Kom-
promiss zwischen der Reduzierung von Verlusten und der Optimierung der Störemissionen zu
erreichen [7].
Zur Veranschaulichung dieses Zusammenhangs sind in Gleichungen 2.1 und 2.2 die Abhängig-
keiten der relevanten Größen in Form von Proportionalitäten gezeigt:
dI
dt
∝Uind ∝
1
PV,sw
(2.1)
dU
dt
∝ IE ∝
1
PV,sw
(2.2)
Hierbei sind Uind die induzierte Überspannung beim Ausschalten, PV,sw die Schaltverluste und
IE der Erdstrom, der beim Umladen der parasitären Kapazitäten abfließt.
2.3 Parasitäre Elemente
Physikalische Effekte in elektrischen Schaltungen, die nicht im direkten Zusammenhang mit
einer erwünschten Schaltungsfunktion stehen, werden als parasitär bezeichnet. Diese Effekte
ergeben sich aus der Nichtidealität von elektrischen Leitern und Bauteilen, denn jeder reale
Leiter weist neben der erwünschten auch parasitäre Eigenschaften wie Widerstand, Induktivi-
tät und Kapazität auf. Zur Kennzeichnung dieser Effekte werden ihre Quellen meist mittels
äquivalenter passiver Elemente neben den Nutzelementen einer Schaltung dargestellt. Eine um
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diese sogenannten „parasitären Elemente“ erweiterte Schaltung ermöglicht die genaue simula-
tive Analyse des zu erwartenden realen Schaltungsverhaltens.
Neben den elektrische Leitern und Verbindungsstrukturen weisen auch aktive Bauelemente wie
Leistungshalbleiter parasitäre Elemente auf, die ebenfalls in erweiterten Ersatzschaltbildern
dargestellt werden können und ohne die eine genaue Modellierung des entsprechenden Bau-
teils nicht möglich ist. Je nach Art der resultierenden Effekte wird bei Halbleitern zwischen
„aktiven“ und „passiven“ parasitären Elementen unterschieden. Die parasitären Elemente in
leistungselektronischen Strukturen lassen sich somit in drei Gruppen unterteilen:
• Parasitäre Elemente der Leiterbahnen: Da der Großteil einer Schaltung aus den Ver-
bindungen zwischen den Bauelementen besteht, nimmt die Gruppe der Leiterbahnpara-
siten eine besondere Stellung ein. Insbesondere bei Leistungshalbleitermodulen werden
durch Verbindungsstrukturen wie Anschlussterminals, Bonddrahtverbindungen und Lei-
terbahnen eine Vielzahl von parasitären Effekten verursacht.
• Aktive parasitäre Elemente in Halbleitern: Diese Elemente resultieren aus den Halblei-
terstrukturen, insbesondere den pn-Übergängen, die z.B. in Form von parasitären Dioden
die Eigenschaften eines Halbleiters beeinflussen können.
• Passive parasitäre Elemente in Halbleitern: Passive Elemente wie ohmsche Wider-
stände (z.B. RDS(on)) oder kapazitive Elemente (z.B. CDS, CGS) treten auch in Leistungs-
halbleitern auf. Aufgrund der heute verbreiteten Fertigung als vertikale Bauelemente sind
die parasitären Induktivitäten in den meisten Leistungshalbleitern hingegen vernachläs-
sigbar.
Die parasitären Elemente einer Halbbrückenschaltung sind in Abbildung 2.4 exemplarisch dar-
gestellt, hier unter Vernachläsigung der Kopplungen, die sich erst durch die spezifischen geo-
metrischen Strukturen der Schaltung ergeben.
Lσ ,DC+ und Lσ ,DC− bzw. RDC+ und RDC− repräsentieren die parasitären Induktivitäten bzw.
Widerstände der Zwischenkreisanschlüsse und der Zuleitungen zu den Anschlussterminals.
Lσ1 und R1 zeigen die parasitäre Induktivität bzw. den Widerstand der Leitung zwischen den
Anschlussterminals und dem Leistungshalbleiter, also ggf. auch der Bonddrähte und des Sub-
strats.
Lσ2 und R2 stellen die parasitären Elemente innerhalb des Moduls zwischen dem Highside-Chip
und dem Phasenanschluss dar.
Lσ3 und R3 veranschaulichen die Elemente innerhalb des Moduls, die sich im Strompfad vom
Phasenanschluss bis zur Drain-Seite des Leistungshalbleiters befinden.
Lσ4 und R4 repräsentieren die Induktivität und den Widerstand vom Low-Side-Halbleiter bis
zum Anschlussterminal des Moduls, also der Sourceseitigen Bonddrähte, der Zuleitungen auf
dem Substrat und des Anschlussterminals.
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Phase
DC -
DC+
L 2σ
L 4σ
R2
R4
L 3σ
R3
L 1σ
R1
KK
CDC-
Cphase CDC+
L ,DC+σ RDC+
L DC-σ, RDC-
RGHSL GHSσ,
UGS,LS
Lσ,GLS RGLS
UGS,HS
Abb. 2.4: Parasitäre Elemente der Leiterstrukturen in einer Halbbrücke
Lσ ,GHS/GLS und RGHS/GLS bilden die parasitären Elemente im Ansteuerkreis der Leistungs-
halbleiter.
CDC+ bzw. CDC− sind die parasitären Kapazitäten zwischen dem postiven bzw. negativen Zwi-
schenkreisanschluss und dem Kühlkörperpotential. CPhase ist die Kapazität zwischen dem Pha-
senanschlusspunkt und dem Kühlkörperpotential.
RD
RW
CGD
CGS
CDS
Drain
Source
Gate
=
= MOSFET
RG
Abb. 2.5: Darstellung der bauteilinternen parasitären Elemente (MOSFET)
Neben den parasitären Elementen des Aufbaus sind in Abbildung 2.5 die internen parasitären
Elemente des MOSFETs gezeigt: RD ist der Durchlasswiderstand des schaltenden Bauteils im
leitfähigen Zustand, RW der Durchlasswiderstand der Diode in Vorwärtsrichtung, der für die
Vorwärtsspannung der Diode verantwortlich ist. RG ist der interne Gatevorwiderstand.
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CGD und CGS bezeichnen die Kapazitäten des Gates gegen Drain und Source. CDS ist die Drain-
Source-Kapazität.
Für die Analyse parasitärer Elemente ist das Verständnis ihrer Entstehung und der daraus resul-
tierenden Eigenschaften wichtig, es wird daher nachfolgend auf die physikalischen Hintergrün-
de eingegangen. Die Gruppe der parasitären Elemente der Leiterbahnen unterteilt man gemäß
ihres Effektes in resistive, induktive und kapazitive Elemente.
2.3.1 Parasitäre Widerstände
Resistive parasitäre Elemente resultieren aus der nicht idealen Leitfähigkeit der verwendeten
Bauelemente. Bei einem Stromfluss entsteht ein Spannungsabfall über dem Leiter, der propor-
tional zum ohmschen spezifischen Widerstand des Materials ist. Neben dem Spannungsabfall
treten diese Elemente vor allem durch die damit gekoppelte Entstehung elektrischer Verlustleis-
tung in Form von joulscher Erwärmung in Erscheinung.
Als Widerstand eines Leiters mit der Länge l, der Querschnittsfläche A und dem spezifischen
Widerstand ρ ist definiert:
R = ρ · l
A
(2.3)
Mittels vereinfachter Modelle, wie dem Drude-Modell [8], lässt sich elektrischer Widerstand
als Streuprozess von Leitungselektronen an den Atomen des Kristallgitters des Leiters erklären.
Hier kommt es zu Stößen der beweglichen Elektronen mit den als undurchdringlich angese-
henen Atomrümpfen. Ihre Trajektorie kann mit Hilfe der mittleren freien Weglänge und der
mittleren freien Zeit (Zeit zwischen zwei Streuprozessen, auch Relaxationszeit genannt) be-
schrieben werden. Der elektrische Widerstand ergibt sich somit vereinfacht aus der Anzahl der
Streuprozesse während der Bewegung der Elektronen durch den Leiter.
Dieser Prozess ist temperaturabhängig und zeigt bei Kaltleitern eine Abnahme der Leitfähig-
keit mit steigender Temperatur, da durch die mit der Temperatur zunehmende Schwingung der
Atomrümpfe des Metallgitters die Wahrscheinlichkeit für Streuprozesse erhöht wird.
Bei Heißleitern (zu denen auch Halbleiter wie Si und Ge gehören) steigt die Leitfähigkeit mit
wachsender Temperatur. Bei den Halbleitern werden durch die thermische Anregung Elektro-
nen aus dem Valenz- in das Leitungsband angehoben werden können und dadurch als freie
Ladungsträger auftreten.
2.3.2 Parasitäre Induktivitäten
Jeder Stromfluss in einem Stromkreis erzeugt ein Magnetfeld, das sich als Magnetfluss Ψ durch
die Leiterschleife auswirkt (Abb. 2.6). Dieser Fluss ist genau wie das Magnetfeld proportional
zur Stromstärke I:
Ψ= LI. (2.4)
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Dabei beschreibt der Proportionalitätsfaktor L die Induktivität des Leiters. Die parasitäre In-
duktivität eines Leiters wird demnach dargestellt durch den Quotienten aus dem magnetischen
Fluss und dem flussverursachenden Strom. Es gilt für die Selbstinduktivität also die Wirkung,
die das Magnetfeld auf den Leiter selbst ausübt:
L =
Ψ
I
(2.5)
Die Auswirkungen parasitärer Induktivitäten zeigen sich in Form induzierter Spannungen bei
einer zeitlichen Änderung des magnetischen Flusses bzw. des Stromflusses, die proportional zur
Änderungsrate der entsprechenden Größe sind. Dieses Verhalten wird durch das Induktionsge-
setz beschrieben:
dΨ
dt
= L
dI
dt
=−Uind (2.6)
Es gilt für die Größe der Induktivität, die in Henry (H) angegeben wird:
1H =
1V s
A
= 1Ωs (2.7)
Ein Leiter besitzt demnach die Induktivität von 1 H, wenn durch eine Stromänderung von
1 As−1 eine Spannung von 1 V induziert wird. Dieses Magnetfeld ist von der Trajektorie des
Ladungsträgers und damit von der geometrischen Verteilung der Stromdichte sowie von der
magnetischen Permeabilität des umgebenden Materials abhängig.
Die Permeabilität der Materialien, die sich im Nahfeld leistungselektronischer Schaltungen be-
finden, ist näherungsweise eins (Kupfer, Aluminium, Luft, Kunststoffe). Dies wiederum er-
klärt, warum die Induktivität eines Leiters hauptsächlich von seiner Geometrie und der internen
Stromverteilung abhängig ist.
Betrachtet man die Energie des Magnetfeldes, so lässt sich die Induktivität auch mittels der im
Magnetfeld gespeicherte Energie E bei einem Stromfluss der Größe I berechnen:
L =
2E
I2
(2.8)
Abb. 2.6: Selbstinduktivität als Verhältnis von Größe des magnetischen Flusses zum ursächli-
chen Strom
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Um ein anschauliches Verständnis von der Magnetfeldstärke zu entwicklen, kann man die Dich-
te der Feldlinien als proportional zur Feldstärke ansehen. Der magnetische Fluss wird in Weber
[Wb] angegeben, er ist propotional zu dem durch den Leiter fließenden Strom.
Die Induktivität eines Leiters in Henry [H] ist gegeben durch den verursachten magnetischen
Fluss pro Ampere Strom:
1
Wb
A
= 1 H. (2.9)
Jede Leiterschleife besitzt somit eine Induktivität, die sich auswirkt, sobald ein Strom fließt. Die
Auswirkungen dieses meist unerwünschten Effekts werden im 4. Kapitel ausführlich erläutert.
Parasitäre Induktivitäten werden in der Literatur häufig auch als Streuinduktivitäten (engl. stray
inductance) bezeichnet, da sie einen magnetischen Fluss hervorrufen, der zu einem technisch
nicht genutzen „Streufeld“ führt.
2.3.3 Parasitäre Kapazitäten
Parasitäre Kapazitäten bilden sich zwischen zwei elektrischen Leitungen oder Leiterstücken un-
terschiedlichen Potentials aus. In dem entstehenden elektrischen Feld wird Energie gespeichert,
die beim Umladen der Elektroden abgegeben werden kann.
Die Größe der parasitären Kapazitäten ist von der geometrischen Beschaffenheit der Potenti-
alflächen, ihrem Abstand und dem zwischen ihnen befindlichen Isolationsmaterial (Dieelektri-
kum) abhängig.
In der Leistungselektronik sind parasitäre Kapazitäten vor allem in Form von Kupferflächen
(z.B. auf DCB- oder IMS-Strukturen, siehe Abbildungen 4.10 und 4.11), aber auch zwischen
Schaltungs- und Kühlkörperpotentialen sowie in den aktiven Bauelementen selbst zu finden.
Eine gute Abschätzung parasitärer Kapazitäten bei flächig ausgeprägten Elektroden und homo-
genen Dieelektrika bietet die Plattenkondensatornäherung
C = ε0εr · Ad (2.10)
mit Permittivität ε0, Dielektrizitätskonstante εr, Potentialfäche A und Potentialabstand d. Für
die Dielektrizitätskonstante εr von Materialien, die sich im Nahfeld elektrischer Leiter befin-
den, gilt üblicherweise εr>1, da insbesondere die für Isolationszwecke eingesetzen Kunststoffe
oder Keramiken eine Polarisierbarkeit im elektrischen Feld aufweisen.
2.4 Kopplungen parasitärer Elemente
In leistungselektronischen Schaltungen treten meist mehrere parasitäre Elemente zur gleichen
Zeit in Erscheinung. Dabei kommt es normalerweise zu Kopplungen ihrer Auswirkungen. Diese
2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit 13
Kopplungen lassen sich in drei unterschiedliche Gruppen unterteilen:
2.4.1 Kopplung parasitärer Induktivitäten
Beeinflussen sich zwei oder mehrere Leiter durch ihre Magnetfelder gegenseitig, so spricht man
von magnetischer Kopplung. Ein Stromfluss in einem der Leiter erzeugt einen magnetischen
Fluss φ , der andere Leiter ganz oder teilweise durchsetzt.
Die Größe der magnetischen Kopplung wird mit Hilfe von Koppelfaktoren ki mit 0 < ki < 1
ausgedrückt. Hierbei unterscheidet man:
k 7→ 0 : lose Kopplung (2.11)
k 7→ 1 : f este Kopplung (2.12)
k = 1 : ideale Kopplung (2.13)
Es gilt somit für den Fluss φ , der von Leiter 1 auf Leiter 2 wirkt:
φ21 = k1 ·φ1 (2.14)
Bei Kenntnis der Koppelfaktoren können absolute Werte für die parasitären Induktivitäten ab-
geleitet werden. Zu diesem Zweck wird ein „Einheitsstrom“ definiert, der in Leiter 1 fließt und
über die Flussverkettung in einem Leiter 2 eine Gegeninduktivität L21 bewirkt:
L21 =
N2 ·φ21
I1
(2.15)
Bei isotropem Magnetmaterial gilt:
L21 = L12 = M (2.16)
Die gegenseitige Induktivität oder kurz Gegeninduktivität M (engl. mutual inductance) ist so-
mit ein Maß für die Stärke des verketteten Flusses zweier Leiteranordnungen aufgrund eines
Gleichstromes in der jeweils anderen Leiteranordnung. M wird definiert gemäß:
M =
√
L12 ·L21 =
√
N2 · k1 ·φ1
I1
· N1 · k2 ·φ2
I2
(2.17)
=
√
N1 ·φ1
I1
· k1 · N2 ·φ2I2 · k2 (2.18)
=
√
L1 · k1 ·L2 · k2 (2.19)
M = k ·√L1 ·L2 mit k =
√
k1 · k2 (2.20)
Sie dient somit der Beschreibung eines magnetisch gekoppelten Systems, z.B. durch Maschen-
14 2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit
und Knotengleichungen in einem Ersatzschaltbild. Der Koppelfaktor k ist definiert als der An-
teil des Flusses, der keine der betrachteten Leiteranordnungen durchsetzt und somit nicht zur
Kopplung beiträgt. Für die genannten Größen gelten folgende Bedingungen:
• Die (Selbst-)Induktivität Lσ ist immer positiv.
• Die Gegeninduktivität M (= Lnm = Lmn) ist positiv oder negativ, das Vorzeichen ist ab-
hängig von der Wahl der Orientierung des Bezugssystems für den Fluss φ .
Die Gesamtinduktivität einer Leiterschleife, die aus n Leitern mit n=m besteht, berechnet sich
aus der Summe aller auftretenden Selbst- und Gegeninduktivitäten:
Lges =∑Ln+∑Lnm+∑Lmn =∑Ln+2 ·∑Lnm (2.21)
Bei der Optimierung von parasitären Induktivitäten ist die Auswertung der induktiven Kopp-
lung ein entscheidendes Kriterium für die Reduktion der Gesamtinduktivität Lges, da durch die
gezielte Anpassung der Kopplungen die Gesamtinduktivität einer Leiteranordnung stark beein-
flusst werden kann. Untersuchungen hierzu werden in Abschnitt 6.4.1 durchgeführt.
2.4.2 Kopplung parasitärer Kapazitäten
Bei parasitären Kapazitäten erfolgt die Kopplung über ein gemeinsames elektrisches Feld [9].
Im Gegensatz zur Selbstinduktivität von elektrischen Leitern bildet sich eine Kapazität erst
bei Vorhandensein von mindestens zwei Leitern mit unterschiedlichen Potentialen aus. Zwar
besitzen auch Einzelleiter eine intrinsische Kapazität, die in einem elektrischen Feld als La-
dungsinfluenz in Erscheinung tritt, aber für die technische Anwendung ist dieser Effekt ver-
nachlässigbar. Die Kopplung parasitärer Kapazitäten beschränkt sich daher auf die Zunahme
der Gesamtkapazität durch Parallelschaltung mehrerer parasitärer Elemente.
Cges =∑
i
Ci (2.22)
2.4.3 Kopplung parasitärer Induktivitäten mit Kapazitäten
Der dritte Fall, der beachtet werden muss, ist die Kopplung von parasitären Elementen unter-
schiedlichen Typs. Häufig sind induktiv-kapazitive Kopplungen anzutreffen, die zu Spannungs-
und Stromoszillationen mit einer Resonanzfrequenz von
f0 =
1
2pi
√
LC
(2.23)
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führen können. Durch die parasitären Widerstände der Leitungen handelt es sich stets um ge-
dämpfte Schwingungen mit dem Dämpfungsfaktor γ:
γ =
R
2L
(2.24)
2.5 Frequenzabhängigkeit parasitärer Elemente
Nachfolgend wird die Frequenzabhängigkeit parasitärer Elemente erläutert. Dabei sollen zu-
nächst die relevanten Frequenzbereiche von Umrichtern identifiziert und anschließend die auf-
tretenden Stromverdrängungseffekte und die resultierenden Auswirkungen dargestellt werden.
2.5.1 Frequenzbereiche moderner Umrichter
Parasitäre Elemente weisen Frequenzabhängigkeiten auf, die bei ihrer Analyse berücksichtigt
werden müssen. Dabei sind es nicht die Grundfrequenzen eines Umrichters, die für Antriebsum-
richter typischerweise im Bereich weniger Hz bis einiger 100 Hz liegen, sondern vielmehr die
Taktfrequenzen der Leistungshalbleiter (1..100 kHz) und vor allem die Spannungs- und Strom-
gradienten der Schaltflanken (1..30 MHz), welche über verschiedene Stromverdrängungseffekte
in den parasitären Elementen eine Auswirkung hervorrufen.
Des Weiteren können beim Schalten von bipolaren Leistungshalbleitern Hochfrequenzoszilla-
tionen (z.B. PETT-Schwingungen [2]) auftreten, ihre Frequenz liegt im Bereich einiger 100
MHz.
Die Grund- oder Ausgangsfrequenz eines Umrichters liegt für typische Traktionsanwendungen
im Bereich von unter 1 Hz bis 100 Hz. Die Stromverteilung innerhalb der Leiter unterscheidet
sich in diesem Frequenzbereich nicht merklich vom Gleichstromfall, Stromverdrängungseffek-
te sind kaum relevant. Daher kann der Einfluss der Umrichtergrundfrequenz auf die parasitären
Elemente vernachlässigt werden.
Die Schaltfrequenz moderner Frequenzumrichter liegt bei Antriebsumrichtern im Automotiv-
bereich typischerweise im Bereich von einigen 10 kHz [10], [11], [12]. Sie wirkt sich daher
in Abhängigkeit von der Leitergeometrie merklich auf die Stromverteilung aus. Vor allem bei
der Berechnung der parasitären Widerstände, also der Kupferverluste, muss die Erhöhung des
Widerstandes durch diese Frequenz berücksichtigt werden (siehe Abschnitt 2.5.2).
Die Stromanstiegs- und Abfallzeiten (tr,i und t f ,i) während der Ein- und Ausschaltvorgänge
müssen bei der Berechnung und der Simulation der Effekte von parasitären Elementen beson-
ders berücksichtigt werden. Während der Schaltvorgänge, die bei modernen Leistungshalblei-
tern nur einige 10 ns bis 300 ns dauern, kommt es zu hohen Stromgradienten auf den Leiterbah-
nen, die im Bereich von mehreren kA/µs liegen können.
16 2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit
Zur Berechnung der zu den Schaltzeiten äquivalenten Sinusfrequenz eignen sich verschiedene
empirisch abgeleitete Formeln. Nach [13] gilt in erster Näherung:
fequiv =
0,35
t(r/ f )
(2.25)
Diese Näherung lässt sich mit Hilfe der grafischen Darstellung in Abbildung 2.7 nachvollzie-
hen. Somit ergeben sich für Stromfall- bzw. Anstiegszeiten moderner Leistungshalbleiter von
typischerweise 10 bis 300 ns äquivalente Sinusfrequenzen im Bereich von etwa 1-30 MHz.
Für die Zeitdauer des Schaltvorganges kann der Strom daher wie ein hochfrequenter Wechsel-
strom behandelt werden. Dies wirkt sich vor allem auf die während der Schaltvorgänge wirksa-
me Induktivität der Leiter, aber auch auf den ohmschen Widerstand aus.
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Abb. 2.7: Approximation der zu einer Schaltflanke äquivalenten Frequenz fequiv eines Sinusver-
laufes gemäß Gleichung 2.25
2.5.2 Beeinflussung parasitärer Elemente durch den Skineffekt
Jeder von einem Strom durchflossene Leiter erzeugt ein Magnetfeld ~H, das sich in Abhängig-
keit von der Leiterstruktur und der Stromfrequenz ausbildet, siehe Abbildung 2.8.
Die Flussdichte ~B in einer vom magnetischen Fluss φ durchsetzten und vom Leiter umschlos-
senen Fläche A berechnet sich gemäß φ =
∫
~Bd~A zu ~B = dφdA . Der Skineffekt beschreibt die
Stromverdrängung aus dem Volumen eines Leiters heraus an seine Oberfläche. Dieser Effekt
tritt ein, wenn der Leiter einen hochfrequenten Wechselstrom führt. Es bilden sich im Inneren
des Leiters Wirbelströme, die dem Erzeugerstrom entgegengesetzt gerichtet sind (siehe Abb. 2.9
und 2.10). Da die Dichte dieser Wirbelströme an der Mittelachse des Leiters maximal ist und
zum Rand hin abnimmt, wird in der Mitte des Leiters eine höhere Gegenspannung induziert als
an den Rändern. Dies zeigt sich in der Abbildung durch die entgegengesetzte Orientierung des
Stromvektors
→
S und des elektrischen Feldes
→
E . Daher nimmt die Stromdichte im Inneren des
Leiters am stärksten ab und verschiebt sich auf die Randbereiche. Dies hat Auswirkungen auf
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die Höhe des Wechselstromwiderstandes des Leiters, aber auch auf seine parasitäre Induktivi-
tät. Der Bereich am Rand des Leiters, der noch von Strom durchflossen wird, kann rechnerisch
bestimmt werden. Als Kriterium zur Beurteilung des Einflusses des Skineffekts wird die Ein-
dringtiefe δ des Stromes verwendet. Sie berechnet sich gemäß
δ =
1√
pi · f ·µ0 ·κ , (2.26)
wobei f [Hz] die Frequenz, µ0 [H/m] die Permeabilität und κ [1/(Ωm)] die elektrische Leit-
fähigkeit darstellt [14]. In Abbildung 2.11 ist der Zusammenhang zwischen der Eindringtiefe
des Stromes und der Frequenz für einen Leiter gezeigt. Die Anwendung der Formel 2.26 führt
zu dem Ergebnis, dass die Ströme während des Schalt- bzw. Kommutierungsvorganges nur auf
den Leiteroberflächen mit einer Eindringtiefe von einigen 20-40 µm fließen.
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Bedingt durch den Skineffekt (vgl. 2.5.2) maximiert sich die Stromdichte am Rand des Leiters.
Der effektiv genutzte Leiterquerschnitt erscheint dadurch breiter und flacher, wodudch sich die
parasitäre Induktivitäte reduziert.
Taktfrequenzen
Schaltflanken
Grundfrequenz
-2
Abb. 2.11: Eindringtiefe des Skineffekts (nach Gl. 2.26)
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Abb. 2.12: Frequenzabhängigkeit der parasitären Induktivität eines Leiters mit den Abmessun-
gen Länge l = 100 mm, Querschnitt A = 5 x 1 mm2 (Simulation: InCa3d)
Abbildung 2.11 zeigt die Eindringtiefe des Skineffektes für einen Leiter in Abhängigkeit von
der Frequenz. Der resultierende Effekt ist in Abb. 2.12 dargestellt, die zeigt, dass oberhalb einer
Grenzfrequenz fmin (hier: 4 kHz) eine Reduzierung der Induktivität für steigende Frequenzen
bis zu einer maximalen Frequenz fmax (hier: 5 MHz) eintritt. Der Strom wird in eine dünne
Schicht an der Oberfläche des Leiters verdrängt, was eine gleichzeitige Zunahme des Wider-
stands verursacht (vgl. Abb. 2.13). Um zu verdeutlichen, warum die Induktivität des Leiters
abnimmt, soll hier eine Trennung zwischen der äußeren und inneren Induktivität eines Leiters
vollzogen werden: Unter der äußeren Induktivität versteht man diejenige Induktivität, die sich
aus der magnetischen Flussverteilung außerhalb des Leiters ergibt. Die innere Induktivität be-
zeichnet die duch magnetische Flussdichte innerhalb des Leiters erzeugte Induktivität.
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Abb. 2.13: Frequenzabhängigkeit des Widerstandes eines Leiters mit den Abmessungen Länge
l = 100 mm, Querschnitt: 5 x 1 mm2 (Simulation: InCa3d)
Der Beitrag der inneren Induktivität genügt für Gleichstrom der Formel:
Li =
µ0 ·µr · l
8 ·pi (2.27)
Für höhere Frequenzen wird Li in Abhängigkeit vom Leiterquerschnitt kleiner. Für das ge-
wählte Beispiel in Abb. 2.12 zeigt sich eine Abnahme der Induktivität bis zu einer Frequenz
von 5 MHz, oberhalb dieser Frequenz bleibt die parasitäre Induktivität konstant. Vergleicht
man die Ergebnisse mit den Berechnungen für den ohmschen Leiterwiderstand (Abb. 2.13), so
wird deutlich, dass dieser mit steigender Frequenz stetig anwächst - auch oberhalb von 5 MHz.
Die Ursachen dafür sind die unterschiedlichen physikalischen Prinzipien beider Effekte: Die
Stromverdrängung an die Oberfläche des Leiters reduziert die innere Induktivität am stärksten,
wenn durch die Konzentration der Stromdichte an der Oberfläche des Leiters die Magnetfel-
der aus dem Leiterinneren verdrängt werden. Ist dies einmal der Fall, so reduziert eine weitere
Erhöhung der Frequenz (oberhalb der Grenzfrequenz fmax) das innere Magnetfeld nicht mehr
wesentlich, die Induktivität bleibt konstant. Für den Widerstand hingegen ist die effektiv ver-
bleibende stromführende Querschnittsfläche entscheidend. Da diese mit wachsender Frequenz
stetig kleiner wird, steigt der Widerstand auch oberhalb von fmax weiterhin an.
Die frequenzabhängige Erhöhung des Widerstandes gegenüber dem Gleichstromwiderstand
kann gemäß folgender Funktion für einen rechteckigen Leiter beschrieben werden [15]:
RAC
RDC
=
h
d
sinh(2 hd )+ sin(2
h
d )
cosh(2 hd )− cos(2 hd )
(2.28)
Hierbei ist h die Leiterdicke, d die Eindringtiefe des Skineffekts. Die Verwendung von mehr-
adrigen Kabeln oder Leitern mit einem großen Oberflächen- zu Volumenverhältnis (wie z.B.
flächige Zwischenkreisverschienungen) kann diesem Phänomen entgegenwirken. Bei der Aus-
legung von Leistungsteilen müssen die Wechselstromverluste durch den Skineffekt berücksich-
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tigt werden. Abbildung 2.14 verdeutlicht den Anstieg der Wechselstromverluste gegenüber den
Gleichstromverlusten mit steigender Frequenz gemäß Gleichung 2.28.
1
Abb. 2.14: Verhältnis von Wechselstrom- zu Gleichstromwiderstand für steigende Frequenz für
einen Leiter mit den Abmessungen Länge l = 100 mm, Querschnitt: 5 x 1 mm2
2.5.3 Beeinflussung parasitärer Elemente durch den Proximityeffekt
Der Proximityeffekt tritt bei flächenparallelen Leitern auf, die in geringem Abstand einen hoch-
frequenten antiparallelen Strom führen, wie es zum Beispiel bei verplatteten Zwischenkreisver-
schienungen üblich ist. Abbildung 2.15 zeigt diesen Effekt schematisch im Vergleich für Leiter
mit parallelem (a) und antiparallelem (b) Stromfluss. Im Fall (a) kompensieren sich die Ma-
gnetfelder zwischen den Leitern teilweise, während die externen Felder durch die Superpostion
anwachsen. Im Fall (b) kehrt sich der Effekt um, die externen Magnetfelder kompensieren sich
hier teilweise.
Für flächig ausgeführte Leiter verstärkt sich der beobachtete Effekt, wie die Simulation (Abb.
2.16) zeigt. Während sich die äußeren Magnetfelder der Leiteranordnung größtenteils gegen-
seitig kompensieren, wird durch die Superpostion der Magnetfelder zwischen den Platten die
Felddichte stark vergrößert.
H1 H2
a
H1
H2
H H
x x
Leiter 1 Leiter 2
I1
I2
I1
I2
a
Leiter 1 Leiter 2
a) b)
Abb. 2.15: Darstellung der Magnetfeldstärke H1,2 zweier runder Leiter bei parallelem (a) und
antiparallelem Stromfluss (b)
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Abb. 2.16: Simulation des Magnetfeldes zweier flächiger Leiter mit rechteckigem Querschnitt
bei parallelem Stromfluss (a) und antiparallelem Stromfluss (b): Konzentration des
Magnetfelds auf das Volumen zwischen den Leitern im Fall b); I = 100 A; f = 2 MHz
2.5.4 Bewertung der Frequenzabhängigkeit parasitärer Elemente
In den Abschnitten 2.5.2 und 2.5.3 wurde die Frequenzabhängigkeit der Induktivitäten erörtert.
Da sie sich auf das Verhalten der Strom- und Spannungstransienten während der Schaltvorgän-
ge auswirkt, ist die Berücksichtigung ihrer Frequenzabhängigkeit in leistungselektronischen
Schaltungen erforderlich. Die Änderung des ohmschen Widerstandes für die Dauer der Schalt-
vorgänge ist hingegen in der praktischen Anwendung zu vernachlässigen, da die Dauer der
Schaltvorgänge gegenüber den Zeiten, in denen das Bauteil eingeschaltet ist, sehr klein ist.
2.6 Elektromagnetische Verträglichkeit
Unter Elektromagnetischer Verträglichkeit versteht man die Fähigkeit einer elektrischen Ein-
richtung, in ihrer elektromagnetischen Umgebung zufriedenstellend zu funktionieren, ohne die-
se Umgebung, zu der auch andere Einrichtungen gehören, unzulässig zu beeinflussen [16]. Die
elektromagnetische Verträglichkeit ist gegeben, wenn die Einrichtung die durch Normen fest-
gesetzten Grenzwerte der Störemissionen nicht überschreitet und gleichzeitig eine definierte
Störfestigkeit gegenüber Störemissionen anderer Anlagen besitzt [9].
Die Ursache der Störemissionen einer leistungselektronischen Einrichtung lässt sich auf die
Betriebsweise der Leistungselektronik zurückführen, nach der elektrische Energie durch ge-
taktete Schaltvorgänge umgeformt wird [4]. Die hohen Schaltgeschwindigkeiten, die sich in
steilen Spannungs- und Stromflanken widerspiegeln, verursachen Transienten in einem breiten
Frequenzspektrum mit vielen höheren Frequenzanteilen (100 kHz - 100 MHz), die leitungsge-
bunden oder als Störstrahlung emittiert werden können.
2.6.1 Leitungsgebundene Störungen
Als leitungsgebundene Störgrößen werden Störemissionen im Frequenzbereich von 9 kHz bis
30 MHz bezeichnet. Sie breiten sich über Versorgungs- oder Datenleitungen und teilweise auch
über passive Bauelemente (Kondensatoren, Transformatoren etc.) von der Störquelle zu einer
Störsenke aus, da eine Abstrahlung der Störleistung gemäß der Bedingungen für den Hertzschen
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Dipol (l = λ /4) für typische Abmessungen in leistungselektronischen Baugruppen nicht gegeben
ist.
2.6.1.1 Galvanische Kopplung
Dieser Kopplungsmechanismus wird oft auch als Impedanzkopplung bezeichnet und entsteht,
wenn zwei Stromkreise eine gemeinsame Impedanz Zk aufweisen, siehe Abb. 2.17. In diesem
Beispiel wird durch die Spannungsquelle u1 und ihren Stromkreis eine Störspannung ust in
den Stromkreis der Spannungsquelle u2 eingekoppelt. Die Einkopplung kann sowohl in Form
von Bauelementen als auch als gemeinsam genutzter Leitungsabschnitt vorliegen [9], [17]. Die
Größe der eingekoppelten Spannung berechnet sich mit Zk Zi+ZL und Zk Z2 zu:
ust(t) =
u1(t)
Zi+ZL
·Zk (2.29)
Zk
U1
U2
ZL
Zi
Z2
ust
Abb. 2.17: Galvanische Kopplung zweier Stromkreise führt zur Enstehung einer Störspannung
ust über der gemeinsamen Impedanz Zk, nach [9]
2.6.1.2 Kapazitive Kopplung
Besitzen zwei benachbarte Leiter unterschiedliche elektrische Potentiale, entsteht zwischen ih-
nen ein elektrisches Feld. Sie können über parasitäre Kapazitäten miteinander koppeln [9], die
im Ersatzschaltbild 2.18 als C1 und C2 bezeichnet wurden. Bei zeitlich veränderlichen Poten-
tialen kommt es durch die parasitären Kapazitäten zur Ausbildung von Verschiebungsströmen,
wobei sich der Stromkreis durch die gemeinsame Bezugsmasse schließt. Diese Verschiebungs-
ströme führen mit dem Innenwiderstand RE = R1+R2 des betrachteten Systems zur Entstehung
einer Störspannung. Bei Annahme eines niederohmigen Systems (RE << 1/ωC1,2) berechnet
sich diese nach [9] zu:
ust(t) =
du2
dt
·C1,2 ·RE (2.30)
Die Größe der Störspannung ist somit neben der Dynamik der zeitlichen Änderung der Span-
nung (du/dt) zu den Koppelkapazitäten (C1, C2) und dem Widerstand RE proportional.
Zwar kommt die Kopplung hier physikalisch gesehen durch das elektrische Feld zwischen den
2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit 23
Leitern zustande, sie wird aber dennoch als leitungsgekoppelte Störung mit den Kondensatoren
als Koppelimpedanzen bezeichnet.
R1
R2
U1
U2
Ust1
Ust2
Abb. 2.18: Kapazitive Kopplung zweier Stromkreise über die parasitären Kapazitäten C1 und
C2, nach [9]
2.6.1.3 Induktive Kopplung
Die induktive Kopplung entsteht durch magnetische Kopplung zwischen zwei oder mehreren
Leiterschleifen. Der veränderliche Stromfluss in System mit Spannungsquelle u1 erzeugt ein
veränderliches Magnetfeld, das durch die magnetische Gegenkopplung M im System mit Span-
nungsquelle u2 eine Störspannung induziert. Diese Kopplung hat in der Leistungselektronik,
insbesondere in den Leistungsteilen oder Leistungshalbleitermodulen von Umrichtern, eine ho-
he Bedeutung, da hier zeitlich sehr schnell veränderliche Ströme über dicht beieinanderliegende
Leiter geführt werden.
Für die in Abbildung 2.19 gezeigte Konfiguration lässt sich die induzierte Spannung gemäß
Geichung 2.31 bestimmen [9].
ust(t) =
di1
dt
M (2.31)
Zwar kommt die Kopplung hier, physikalisch gesehen, durch das magnetische Feld zwischen
den Leitern zustande, wird aber dennoch als leitungsgekoppelte Störung mit den Indutkivitäten
als Koppelimpedanzen bezeichnet.
Üblicherweise werden elektromagnetische Kopplungen im Falle quasistationärer Betrachtun-
gen im Nahfeld eines Leiters als leitungsgebunden betrachtet. Hier ist im Sinne einer einfache-
ren Betrachtbarkeit der zugrundeliegenden Effekte eine formale Entkopplung von elektrischen
und magnetischen Komponenten der Felder zulässig.
R1
R2
ust
Abb. 2.19: Induktive Kopplung zweier Stromkreise über die parasitäre Induktivität M, nach [9]
24 2. Grundlagen zu parasitären Elementen und zur elektromagnetischen Verträglichkeit
2.6.2 Gleichtakt- und Gegentaktstörungen
Gemäß der Orientierung der Ausbreitungsrichtung werden leitungsgebundene Störungen in
Gleich- und Gegentaktstörungen unterteilt.
2.6.2.1 Gleichtaktstörungen
Gleichtaktstörungen bezeichnen Störspannungen oder -ströme, die gleichzeitig im Hin- und
Rückleiter zwischen elektrischen Bauteilen oder Baugruppen fließen und sich dabei durch glei-
che Stromrichtung und Phasenlage auszeichnen (Abb. 2.20). Die Rückleitung einer Gleichtakt-
störung zu ihrer Quelle findet über eine gemeinsam genutzte Bezugsmasse statt, an die über
(parasitäre) Kapazitäten eine Ankopplung besteht. In der Praxis entstehen Gleichtaktstörungen
somit vor allem durch Koppelkapazitäten zwischen variablen Potentialen der Leistungshalblei-
ter und dem Massepotential, ihre Größe wird durch die Kapazität (Koppelfläche) und den zeit-
lichen Gradienten der Spannung (du/dt) bestimmt.
2.6.2.2 Gegentaktstörungen
Gegentaktstörungen sind Störspannungen oder -ströme, die in entgegengesetzter Richtung in
Hin- und Rückleitern zwischen elektrischen Bauteilen oder Baugruppen fließen, siehe Abbildung 2.20.
Es liegt in diesem Fall keine Kopplung gegen Masse vor, sondern eine Kopplung zwischen den
Leitern. Dies bedeutet, dass vor allem die Störspannungen als Auswirkung der parasitären In-
duktivitäten für die Entstehung und Ausbreitung dieser Störungen verantwortlich sind, daher
wird sie durch die Größe der parasitären Induktivität und den zeitlichen Gradienten des Stro-
mes bestimmt (di/dt).
Störquelle Störsenke
Gleichtaktstörung Gegentaktstörung
Abb. 2.20: Ausbreitungswege von Gleich- und Gegentaktstörungen
2.6.3 Abgestrahlte Störemissionen
Der Begriff Strahlungskopplung wird meist zur Charakterisierung von Störeinflüssen verwen-
det, die durch das Fernfeld einer Störquelle verursacht werden. In diesem Fernfeld sind die
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elektrischen und magnetischen Eigenschaften nicht mehr getrennt voneinander zu betrachten,
wie dies für die in 2.6.1.2 und 2.6.1.3 beschriebenen quasistatischen Fälle getan wurde.
Beträgt die Frequenz der Störemssionen 30 MHz oder mehr, kommt es zur Ausstrahlung der
elektrischen Energie in Form von elektromagnetischen Wellen, da die Abmessungen der strom-
führenden Leiter die Größenordnung eines λ/4-Dipols erreichen und als Antennen wirken. Die
Störungen breiten sich dann im Raum aus und können in entfernten Leitern mit zur Wellenlänge
passenden Abmessungen Störspannungen induzieren.
Zur Messung von strahlungsgekoppelten Emissionen sind besonders strahlungsarme Messum-
gebungen erforderlich, wie sie nur in speziell abgeschirmten Messkammern oder in Freifeld-
versuchen erreicht werden können.
U1
Abb. 2.21: Strahlungskopplung im elektromagnetischen Fernfeld [9]
2.7 Messung leitungsgebundener Störemissionen
Da im weiteren Verlauf dieser Arbeit unterschiedliche EMV-Messtechniken verwendet werden,
soll an dieser Stelle kurz auf die Besonderheiten eingegangen werden, die sich bei Messungen
mit einem Funkstörmessempfänger ergeben.
Mittels einer geeigneten Messimpedanz (LISN = Line Stabilisation Network) werden die Funk-
störspannungen aus den Versorgungsleitungen des Prüflings ausgekoppelt und dem Funkstör-
messempfänger zur Verfügung gestellt. Dieses Messgerät besteht im Wesentlichen aus einem
abstimmbaren HF-Verstärker, einem wahlweise zuschaltbaren, sehr rauscharmen Vorverstärker
zur Erhöhung des Signal-/Rauschabstandes, einem Mischer, der das Signal in einen Zwischen-
frequenzbereich verschiebt und schließlich einem Gleichrichter, der das Signal Bewertungs-
schaltungen zuführt und es schließlich einer Anzeige oder einem Zwischenspeicher zur späte-
ren Analyse weiterleitet. Abbildung 2.22 zeigt ein typisches Blockschaltbild [18].
Die Messung kann mit unterschiedlichen Bandbreiten und Bewertungen als Peak-, Quasipeak-,
Mittelwert-, oder Effektivwertmessung durchgeführt werden [19].
Um einen großen Messbereich (wenige µV bis einige V ) bewerten zu können, erfolgt die Pe-
geldarstellung auf einer logarithmischen Skala. Der Bezugswert ist hierbei 1 µV , was einem
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Anzeigewert von 0 dbµV entspricht. Es gilt für den Spannungspegel:
p = 20 log
ust
U0
[dbµV ] (2.32)
mit der Störspannung ust und der Bezugsspannung U0 [19].
Unterschieden werden bei der Messung leitungsgeführter Störgrößen die Emissionen im A-
Band (9 kHz - 150 kHz) und im B-Band (150 kHz - 30 MHz). Während im A-Band der größte
Teil der Störemissionen durch die Taktung der Leistungshalbleiter entsteht (Emissionen im Be-
reich der Schaltfrequenz und ihrer Harmonischen), werden die Emissionen im B-Band vor allem
durch Spannungs- und Stromtransienten in Verbindung mit den parasitären Elementen des Auf-
baus als Quellen von leitungsgebundenen Störungen angesehen [20].
1 2 3 4 5 6 7 8 9 11
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Abb. 2.22: Blockschaltbild Messempfänger: 1. Eingangsdämpfung, 2. Abstimmbare Hochfre-
quenzselektion, 3. Hochfrequenzverstärker, 4. Mischstufe, 5. Zwischenfrequenzse-
lektion, 6. Zwischenfrequenzverstärker, 7. Dämpfungsglied, 8. Verstärker, 9. Mess-
gleichrichter, 10. Bewertungsschaltung, 11. Anzeigeinstrument, 12. Signalprozessor,
13. Zwischenfrequenzausgang, 14. Hochfrequenzausgang
2.8 Zusammenfassung
Zunächst wurde in diesem Kapitel auf das Betriebs- und Schaltverhalten von Leistungs-MOS-
FET eingegagen, das schematisiert durch einen Vergleich zwischen idealem und realem Verhal-
ten dargestellt wurde.
Als Hauptursache für diese meist unerwünschte Abweichung gelten parasitäre Elemente. Der
Begriff bezeichnet unvermeidbare ohmsche, induktive oder kapazitive Bestandteile leistungs-
elektronischer Schaltungen, die ihre Ursache in den elementaren physikalischen Gesetzen von
Ohm, Henry und Faraday haben.
Diese Elemente werden in Form elektrischer Schaltungssymbole in äquivalenten Ersatzschalt-
bildern dargestellt und gemäß ihrer Entstehung bzw. ihrer Eigenschaften klassifiziert.
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Neben der Beschreibung der parasitären Elemente selbst wurden auch die in der Leistungselek-
tronik auftretenden Kopplungseffekte und die Frequenzabhängigkeiten der Elemente diskutiert
und auf ihre Relevanz untersucht. Ein Schwerpunkt der Analyse liegt auf der Modellierung von
Stromverdrängungseffekten und den dadurch bedingten Auswirkungen auf die wirksame Grö-
ße der parasitären Elemente. Es wurde gezeigt, dass die Betrachtung parasitärer Induktivitäten
innerhalb der vorgegebenen Frequenzen erforderlich ist, während die transiente Betrachtung
parasitärer Widerstände während der Schaltvorgänge eine untergeordnete Rolle spielt.
Außerdem wurde der Begriff der Elektromagnetischen Verträglichkeit erläutert, elektromagne-
tische Störungen wurden in die Bereiche der leitungsgebundenen und abgestrahlten Störungen
untergliedert und weiterhin gemäß ihres Ursprungs klassifiziert. Abschließend wurde auf die
im weiteren Verlauf der Arbeit verwendeten Messtechnik zur Bestimmung leitungsgebundener
Störemissionen eingegangen.
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3. Analytische, simulative und messtechnische Methoden zur
Bestimmung parasitärer Elemente
3.1 Einführung
Die Bestimmung der parasitären Elemente in leistungselektronischen Systemen stellt trotz mo-
derner Simulations- und Messverfahren auch heute noch eine Herausforderung dar. Um genaue
Ergebnisse zu erzielen, ist letzten Endes in vielen Fällen eine Messung am betriebsbereiten
oder sogar im Betrieb befindlichen Umrichter erforderlich. Dies bringt einige Einschränkungen
mit sich, wie z.B. die erschwerte Erreichbarkeit der Leiterbahnen innerhalb des Umrichters mit
Messsonden.
In diesem Kapitel werden die auf die Fragestellungen der Leistungselektronik anwendbaren
Verfahren zur Bestimmung parasitärer Elemente dargestellt, bewertet und verglichen. Dabei
werden sowohl analytische Ansätze als auch moderne Simulationsmethoden sowie verschiede-
ne Messverfahren betrachtet.
In der Literatur findet man eine Vielzahl analytischer Formeln für spezifische Leitergeometrien,
wie Einzelleiter mit rechteckigem Querschnitt oder einfache Busbarverschienungen z.B. in [21]
und [22]. Komplexere Geometrien erfordern hingegen die Verwendung geeigneter Simulations-
methoden oder eine messtechnische Untersuchung direkt an der Hardware. Simulationsmodelle
und -methoden werden für einige Spezialfälle, z.B. für Leistungmodule von [23], [24] und [25]
oder für Umrichter von [26], [27] vorgestellt.
Einige Messverfahren sind in [28], [29], [30] und [31] dargestellt. Eine ausführliche Beschrei-
bung der theoretischen Grundlagen parasitärer Elemente mit Hilfe eines feldtheoretischen Ex-
traktionsansatzes wurde von [2] geleistet. Über diese Beschreibung hinaus sollen nachfolgend
vor allem die praxisrelevanten Faktoren bei der Analyse und Optimierung von parasitären Ele-
menten in einem ganzheitlichen Ansatz verfolgt werden. Hierbei ist der Schwerpunkt auf den
Anwendungsfall von Antriebsumrichtern mit niedrigen Zwischenkreisspannungen und hohen
Stromtragfähigkeiten gelegt, da die verwendeten Leistungshalbleiter eine geringe Sperrspan-
nung (UBR,DSS = 30..75V ) und daher kleine Spannungsreserven aufweisen, aber dennoch hohe
Ströme in kürzester Zeit schalten müssen. Somit gewinnt die Optimierung vor allem der para-
sitären Induktivitäten in diesem Zusammenhang eine besondere Bedeutung.
3.2 Vorbemerkung und Begrifflichkeiten
Die Bestimmung parasitärer Elemente ist physikalisch betrachtet nur in geschlossenen Strom-
kreisen möglich, da offene Stromkreise keine Induktivität aufweisen. Dennoch ist es in manchen
Fällen sinnvoll, den Begriff der „partiellen Induktivität“ einzuführen, der die Selbstinduktivität
(Lσ ) eines bestimmten Leiterabschnitts beschreibt.
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Zur Bestimmung ihres Wertes wird ein geschlossener Stromkreis spezifiziert, jedoch nur der
Anteil des zu untersuchenden Leiterabschnittes an der Gesamtinduktivität betrachtet.
3.3 Analytische Methoden und Ansätze
Bevor Anfang der 1990er Jahre leistungsstarke Computer zur Verfügung standen, die eine nu-
merische Berechnung parasitärer Elemente auf der Grundlage geometrischer Größen und der
Materialeigenschaften erlaubten, war man bei der Bestimmung parasitärer Elemente auf ana-
lytische Berechnungen angewiesen. Für einfache Geometrien erlauben sie genaue Analysen,
während für komplexere Strukturen zumindest näherungsweise Abschätzungen möglich sind.
Nachfolgend sollen für Fragestellungen der Leistungselektronik geeignete Methoden zur Be-
stimmung parasitärer Elemente dargestellt, verglichen und bewertet werden.
3.3.1 Bestimmung parasitärer Widerstände
Die Bestimmung parasitärer Widerstände von Leiterbahnen kann mit geringem Aufwand ana-
lytisch erfolgen. Bei Kenntnis der Leitergeometrie und der Materialeigenschaften kann mittels
des spezifischen Widerstandes der parasitäre Widerstand (auch „Kupferwiderstand“) berechnet
werden. Es gilt im Gleichstromfall mit dem spezifischen Widerstand ρ , der Querschnittsfläche
A und der Leiterlänge l der in Gleichung 2.3 dargestellte Zusammenhang.
Für Wechselströme müssen darüber hinaus Stromverdrängungseffekte berücksichtigt werden,
siehe Abschnitt 2.5. Auch hier kann in vielen Fällen mit Hilfe einfacher Abschätzungen der
Eindringtiefe und Rückrechnung auf den dann effektiv zur Verfügung stehenden Leiterquer-
schnitt mit geringem Aufwand ein ausreichend genaues Ergebnis erzielt werden, siehe auch
Abschnitt 2.5.2.
3.3.2 Bestimmung parasitärer Induktivitäten
Für eine Abschätzung parasitärer Induktivitäten von geraden Leitern mit rundem Querschnitt
hat sich in der Literatur ein empirischer Wert von
Lσ ,Draht = 10nH/cm (3.1)
etabliert [32]. Für flächige Leiterbahnen, wie sie auf den DCBs von Leistungsmodulen meist
vorzufinden sind, muss dieser Wert mit einem passenden Korrekturfaktor angepasst werden, für
Leistungsmodule hat sich als empirischer Korrekturfaktor fk = 0,5 bewährt:
Lσ ,DCB = 0,5 · 10nH/cm (3.2)
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Die exakte analytische Bestimmung parasitärer Induktivitäten ist nur für bestimmte Geometrien
mit einfacher Struktur möglich. Für diese wurden aus dem Biot-Savart-Gesetz alltagstaugliche
Näherungsformeln abgeleitet, mit denen eine Berechnung mit guter Genauigkeit bei geringem
Aufwand möglich ist.
Formeln für unterschiedliche Leiteranordnungen aus unterschiedlichen Quellen sind in Tabelle
3.1 zusammengefasst [21], [22], [33], [34], [35], [36].
Es werden folgende Variablen verwendet: Lσ : parasitäre Induktivität (in nH), l: Länge des
Leiters (in mm), w: Breite des Leiters (in mm), t: Dicke des Leiters (in mm), d: Abstand (in
mm), A: Leiterquerschnitt (in mm2).
Ferner gelten folgende Randbedingungen:
• Quasistationäre Näherung (λEM Leiterlänge)
• Betrachtung nur für tiefe Frequenzen, keine Stromverdrängung (f < 100 Hz)
• Leiter haben eine Geometrie mit l > w > t
• Kopplungen werden nur bei parallel verlaufenden Leitern berücksichtigt
• Parallele Leiter haben die gleiche geometrische Struktur
• Der Abstand d ist die Entfernung der Leitermittelpunkte
Als abschätzender Richtwert kann man von ungekoppelten Leitern ausgehen, wenn der Abstand
d zwischen den Leitern größer ist als die Länge l. In diesem Fall ist die Kopplung k größenord-
nungsmäßig im Bereich von weniger als 10% [37].
Die aufgestellten Formeln werden anhand einfacher Leiterstrukturen im Kapitel 3.4.4 vergli-
chen und bewertet. Zusätzlich wird im Rahmen dieser Arbeit ein neuer Ansatz zur Berechnung
parasitärer Induktivitäten entwickelt. Dieser Formelsatz basiert auf numerisch gewonnenen Da-
ten und wird hinsichtlich seiner Anwendbarkeit und Genauigkeit den bekannten Methoden ver-
gleichend gegenübergestellt.
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3.4 Deduktion semi-analytischer Formeln zur Verbesserung der
Abschätzungsgenauigkeit
Die im vorangegangenen Abschnitt dargestellten Berechnungsansätze nach [21], [22], [33], [34]
und [35] ermöglichen eine grobe Abschätzung der parasitären Induktivitäten für einfache geo-
metrische Leiterbahnen. In der Praxis zeigt sich jedoch, dass die Genauigkeit dieser Methoden
in vielen Fällen selbst für einfache Abschätzungen unzureichend ist.
Ihren Ursprung haben die genannten Ansätze in einer Reduktion komplexer analytischer For-
meln, die für allgemeine Leitergeometrien gelten. Daher werden spezielle modulspezifische
Randbedingungen wie Kopplungen gegen die Rückseitenmetallisierung, Stromverdrängungsef-
fekten bei hohen Frequenzen und die Tatsache, dass in Modulen im Gegensatz zu gewöhnlichen
Leitern im Allgemeinen gilt t << w, nicht berücksichtigt. Aus diesem Grund ist die Genauig-
keit dieser Methoden in den meisten Fällen für die Berechnung der parasitären Induktivitäten
von Leistungsmodulen als unzureichend einzustufen.
Um die Genauigkeit erster Induktivitätsabschätzungen speziell in Leistungsmodulen zu ver-
bessern, wurden im Rahmen dieser Arbeit Berechnungsansätze erarbeitet, die den speziellen
Randbedingungen von Leistungsmodulen Rechnung tragen und daher mit einer verbesserten
Genauigkeit aufwarten können.
Der hierzu gewählte Ansatz verfolgt eine semi-analytische Herangehensweise, bei der zunächst
mittels numerischer Methoden (PEEC-Simulationen) die parasitären Induktivitäten für eine
Vielzahl unterschiedlicher Leitergeometrien innerhalb von Modulen berechnet und anschlie-
ßend mittels mathematischer Regression durch ein Curve-fitting-Verfahren zur Ableitung von
Gleichungen verwendet werden, die diese parasitären Induktivitäten in Modulen mit verbesser-
ter Genauigkeit beschreiben können. Nachfolgend werden diese Gleichungen aufgestellt und
mit den oben genannten Abschätzungen hinsichtlich der erzielbaren Genauigkeit verglichen.
3.4.1 Berechnungsansätze zur Bestimmung parasitärer Induktivitäten in
Leistungsmodulen
Die mit Hilfe von numerischen Berechnungen (PEEC-Simulationen) bestimmten parasitäre Ele-
mente bestimmter geometrischer Leiterstrukturen wurden mit Hilfe mathematischer Regressi-
onsverfahren mit linearen, polynomischen, exponentiellen und logarithmischen Bestandteilen
gefittet und dadurch in eine analytisch beschreibbare Form überführt, so dass eine universelle
Anwendbarkeit und Möglichkeit zur Verallgemeinerung geschaffen wird. Hierbei wurde den
speziellen Randbedingungen innerhalb von Leistungsmodulen Rechnung getragen, im Detail
wurden zusätzlich zu den oben geannten Bedingungen folgende Randbedingungen vorgegeben
und sind bei der Anwendung einzuhalten:
• Abbildung modultypischer Abmessungen und Strukturen
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• Abmessungen der Leiter: l ∼= w, t << w
• Stromverdrängungseffekte werden berücksichtigt, Standard: f= 3,5 MHz (t f i=150 ns)
• Rückseitenmetallisierung (Wirbelstrominduktion) wird berücksichtigt
Das Ziel bei der Aufstellung dieser Gleichungen ist die Erhöhung der Abschätzgenauigkeit
im Vergleich zu den rein analytisch entwickelten Ansätzen. Somit soll eine schnelle Abschät-
zung ausreichender Genauigkeit auch ohne den Einsatz von Simulationswerkzeugen ermöglicht
werden. Die Form der Gleichungen ist bewusst so gewählt worden, dass statt der Si-Einheiten
modultypische Einheiten (Abmessungen in mm, Induktivitäten in nH) verwendet werden kön-
nen. Dies erspart eine Umrechnung der Einheiten und erleichtert für erste Abschätzungen die
Anwendung.
3.4.1.1 Induktivität von Bonddrähten
Zur Abschätzung der Induktivität von Bonddrahtverbindungen sollen die Länge der Bondver-
bindung und die Anzahl paralleler Drähte berücksichtigt werden. Die Berechnungen sind gültig
für eine Frequenz von 3,5 MHz, die einer Schaltzeit von 150 ns entspricht, und für 400 µm
dicke Drähte mit einem Abstand von 0,8 mm, was als modultypischer Wert betrachtet werden
kann. Für die parasitäre Induktivität von n parallel verlaufenden 400 µm Bonddrähten mit Län-
ge l zwischen den Fußpunkten werden die Ergebnisse der PEEC-Simulation in guter Näherung
approximiert durch:
Lσ ,Bond = 6 l2 ·10−3+ 0,9 ln0,4 −0,7 (3.3)
3.4.1.2 Induktivität von Kupferleiterbahnen
Zur Abschätzung der Induktivität von Kupferleiterbahnen auf dem DCB-Substrat sollen ihre
Länge und Breite berücksichtigt werden. Die Dicke der Leiterbahn ist hier auf den weit verbrei-
teten Wert von 300 µm festgesetzt, als Frequenz wurde auch hier f = 3,5 MHz gewählt. Es wird
eine 300 µm dicke Rückseitenmetallisierung in einem Abstand von 380 µm berücksichtigt. Für
die parasitäre Induktivität einer Kupferleiterbahn in einem Modul mit Länge l und Breite w
werden die Ergebnisse der PEEC-Simulation in guter Näherung approximiert durch:
Lσ ,Cu = 3 l2 ·10−3− (0,165 ln(w)−0,74) l−0,05w (3.4)
3.4.1.3 Induktivität gekoppelter Leiterbahnen
Zur Abschätzung der Induktivität zweier induktiv gekoppelten Kupferleiterbahnen soll hier kei-
ne direkte Berechnung des Induktivitätswertes erfolgen, sondern der Koppelfaktor k selbst soll
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bestimmt werden, sodass mit Gleichung 3.4 und dem Zusammenhang
Lges = 2Lσ ,Cu−2M = 2(Lσ ,Cu−Lσ ,Cu kn/p) = 2Lσ ,Cu · (1− kn/p) (3.5)
die resultierende Gesamtinduktivität Lges berechnet werden kann. Je nach Orientierung der Lei-
ter muss hier der Koppelfaktor kn (seitlich nebeneinander) oder kp (flächenparallel) verwendet
werden.
Für den Kopplungsfaktor k zweier im Abstand d seitenparalleler Leiterbahnen (nebeneinan-
der auf dem DCB) mit antiparallelem Stromfluss werden die Ergebnisse der PEEC-Simulation
in guter Näherung approximiert durch:
kn =−0,09 ln(d)+0,44 (3.6)
Für den Kopplungsfaktor k zweier im Abstand d flächenparalleler Leiterbahnen (Busbarstruk-
tur) mit antiparallelem Stromfluss werden die Ergebnisse der PEEC-Simulation in guter Nähe-
rung approximiert durch:
kp =−0,2 ln(d)+0,83 (3.7)
3.4.2 Bewertung der abgeleiteten Berechnungsansätze
Zum Vergleich der Berechnungsansätze und zur Abschätzung der Genauigkeit werden nachfol-
gend einige beispielhafte Geometrien variabler Leiterlänge berechnet: Einzelne (Abb. 3.1) und
parallel verlaufende Bonddrähte (Abb. 3.2); ein Einzelleiter mit einer Breite von 10 mm und
einer Dicke von 300 µm (Abb. 3.3); sowie antiparallele Leiterpaare (Abb. 3.4). Die genannten
Geometrien können als typische Strukuren in einem Leistungsmodul betrachtet werden.
Die Gegenüberstellung der Berechnungsergebnisse zeigt, dass insbesondere die Berechnung
der parasitären Induktivität von Bonddrähten je nach verwendeter Methode zu verschiedenen
Resultaten führt. Die vorgeschlagene Abschätzungsformel bildet den mit Hilfe der PEEC Si-
mulation berechneten Wert am besten ab. Die empirische Formel bildet das Ergebnis nach der
Abschätzung von Gleichung 3.1 bzw. 3.2 ab.
Bei der Untersuchung der parasitären Induktivität einer oder mehrerer Kupferleiterbahnen bil-
den die verglichenen Ansätze die Werte der PEEC Simulation gut ab, auch hier liefert die auf-
gestellte Abschätzungsformel eine für die meisten Fragestellungen akzeptable Genauigkeit.
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Abb. 3.1: Berechnete parasitäre Induktivität eines einzelnen Bonddrahtes; Durchmesser
2r = 400 µm, f = 3,5 MHz
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Abb. 3.2: Berechnete parasitäre Induktivität vierer paralleler Bonddrähte bei symmetri-
schem und gleichgerichtetem Stromfluss; Durchmesser 2r = 400 µm, Bondfußabstand
d = 0,8 mm, f = 3,5 MHz
3.4.3 Bestimmung parasitärer Kapazitäten
Auch die Bestimmung parasitärer Kapazitäten kann mit analytischen Formeln näherungsweise
erfolgen, so lange die zu untersuchende Struktur keine zu große Komplexität aufweist. Generell
kann nahezu jede Leitergeometrie in Leiterpaare aufgeteilt werden, für die sich die Näherung
nach der Formel für den Plattenkondensator eignet [24]:
C = ε0 · εr · Ad (3.8)
Die innerhalb von Leistungsmodulen, Busbarverschienungen oder auch Leiterplatinen verwen-
deten Isolatoren (meist Keramiken oder Kunststoffe) besitzen unterschiedliche Dielektrizitäts-
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Abb. 3.3: Berechnete parasitäre Induktivität einer Kupferbahn mit Breite w = 5 mm, Dicke
t = 300 µm, f = 3,5 MHz
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Abb. 3.4: Berechnete parasitäre Induktivität zweier paralleler Leiter auf einem DCB bei antipar-
allelem Stromfluss; Leiterbreite w = 5 mm, Dicke t = 300 µm, Leiterabstand d = 1 mm,
f = 3,5 MHz
konstanten. Für die am häufigsten verwendeten Materialien sind die Dielektrizitätskonstanten
angegeben und die resultierende Kapazität berechnet worden und in Tabelle 3.2 dargestellt [3].
Zur Berechnung der Kapazität wird die Fläche parallel liegender Potentialflächen bestimmt, der
Abstand und das Dielektrikum werden berücksichtigt. Im Falle von Leistungsmodulen ist diese
Näherung hinreichend genau. Da die parasitären Kapazitäten nur bei zeitlich veränderlichem
Potential Effekte verursachen, sind insbesondere die Phasenanschlüsse eines Leistungsmoduls
zu untersuchen, während die DC Anschlüsse (zusätzlich gestützt durch Zwischenkreiskonden-
satoren) meist nur geringe Spannungsschwankungen aufweisen. Der Abstand der Potentialflä-
chen beträgt bei gewöhnlichen DCB etwa 300 - 700 µm.
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Al2O3 AlN
Wärmeleitfähigkeit λ 24 W/mK 180 W/mK
Durchschlagsfestigkeit Emax > 14 kV/mm > 20 kV/mm
Widerstand R > 1014 Ωcm > 1012 Ωcm
Permittivität εr 9,5 (@RT, 1 MHz) 9 (@RT, 1 MHz)
Standarddicke t 380 µm / 630 µm 630 µm
Kapazität C 22 / 13 pF/cm2 13 pF/cm2
Tab. 3.2: Isolationsmaterialien für DCBs oder Busbars, Daten aus [38]
3.4.4 Vergleich und Bewertung der analytischen Methoden
Um eine Vergleichbarkeit der vorgestellten analytischen Methoden zu ermöglichen und ihre
Eignung für die Bestimmung parasitärer Elemente innerhalb von Modulen zu analysieren, wur-
den drei einfache Geometrien mit Hilfe der in Tabelle 3.1 angegebenen Formeln berechnet und
mit den Ergebnissen aus einer PEEC Simulation verglichen. Alle Berechnungen werden unter
der Annahme einer 300 µm dicken Kupferleiterbahn und für den DC-Fall (f = 0 Hz) berechnet.
Die Balkendiagramme (Abb. 3.5 bis 3.7) und die nachfolgende Tabelle 3.3 stellen die Ergebnis-
se gegenüber. Einige Formeln erlauben nicht die Berechnung aller Geometrien, daher sind die
Ergebnisse in diesen Fällen nicht angegeben.
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3.5 Simulationsmethoden für parasitäre Elemente
Die simulationsgestützte Analyse parasitärer Elemente ist seit der Verfügbarkeit ausreichend
leistungsfähiger Computer zu Beginn der neunziger Jahre etabliert.
Die Entwicklung von Lösungsalgorithmen (engl. solvern) wie der Finite-Elemente-Methode
(FEM), der „Momenten Methode“ [39] oder der „Partial element equivalent circuit“-Methode
(PEEC) und ihre Anwendung durch moderne Simulationssoftware wie Inca3d (1994) [40], [41]
oder Fasthenry (2000) [42] erleichterte die genaue Analyse parasitärer Elemente in leistungs-
elektronischen Schaltungen.
Heute haben sich zur Simulation der parasitären Elemente leistungselektronischer Systeme die
FEM Methode [1], [29], [43] und vor allem die PEEC Methode [25],[27], [44], [45] durch-
gesetzt. Letztere wurde im Rahmen dieser Arbeit für die Mehrzahl der Simulationsaufgaben
verwendet und wird daher nachfolgend genauer erläutert, während die Verfahren der FEM Me-
thode hier nur grob skizziert werden.
3.5.1 Die finite Elemente Methode
Die finite Elemente Methode (FEM) wurde in den 60er Jahren von Professor Argyris (Univer-
sität Stuttgart) und unabhängig von Professor Clough (Universität Berkeley, Kalifornien) erfun-
den. Zunächst im Tragflächen- und Fahrzeugbau für komplexe Rechnungen eingesetzt, hat sich
die FE-Methode heute zur Berechnung elektromagnetischer Felder nicht nur bei leistungselek-
tronischen Strukturen bewährt.
Im ersten Schritt findet die Modellierung des zu untersuchenden Problems statt. Die Geometrie
des realen Bauteils wird idealisiert und in ein Simulationsmodell überführt. Dieses wird durch
ein Netz (engl. mesh) aus tetraedrisch geformten Körpern, den finiten Elementen, nachgebildet.
Nach der Definition der vorherrschenden Randbedingungen und der dem Problem zugrunde-
liegenden physikalischen Differentialgleichungen werden diese partiell für jeden Knotenpunkt
der Tetraeder berechnet und in Form eines linearisierten Gleichungsystems gelöst [46].
Ein Nachteil dieses Verfahrens ist, dass dieses Netz bei kleineren Strukturen sehr fein sein muss
und dass es auch auf alle nichtleitenden Strukturen, wie Kunstoffgehäuse oder den leeren Raum
um das zu untersuchende Modell, angewendet werden muss. Dies erfordert eine hohe Rechen-
leistung und ist zeitaufwändig [25]. Zur iterativen Optimierung ist die FE-Methode daher nur
bedingt geeignet, da die notwendigen Iterationen viel Zeit und Rechenleistung in Anspruch
nehmen.
Die FE-Methode ist hingegen gut geeignet für Untersuchungen von Feldern und von thermi-
schen Prozessen, sowie für die meisten Prozesse mit einer hohen zeitlichen Dynamik.
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3.5.2 Die PEEC-Methode
Die ersten Ansätze für eine computergestützte Modellierung physikalischer Systeme zur Be-
rechnung von äquivalenten elektrischen Ersatzschaltbildern mit Hilfe der „Partial Element Equi-
valent Circuit Method“ (PEEC-Methode) wurde in den 1970er Jahren von A. E. Ruehli erprobt
[47].
Ursprünglich wurde diese Methode für Simulationen im Bereich der Mikroelektronik (digitale
logic ICs) [48] oder in Hochfrequenz und Signal ICs erdacht [49]. Da sich viele der in diesen
Bereichen untersuchten Fragestellungen hinsichtlich parasitärer Elemente und ihrer Einflüsse
auf das Verhalten einer Schaltung auf leistungselektronische Baugruppen übertragen lassen,
wurde die Methode schon früh erfolgreich in diesem Bereich eingesetzt [47], [50].
Die PEEC-Methode beschreibt eine Leitergeometrie mit Hilfe integraler Gleichungen, die als
diskrete Schaltkreiselemente interpretiert werden können.
Das Ziel ist die Bestimmung der Gesamtimpedanz einer Struktur, indem sie in mehrere Unter-
strukturen zerlegt wird, deren einzelne Impedanzen leichter berechnet werden können.
Als Beispiel sei an dieser Stelle der Fall einer Leiterschleife angenommen. Zur Bestimmung
der Induktivität betrachtet man die vom Strom I erzeugte magnetische Induktion ~B. Bei einer
Schleifenfläche A und dem magnetischen Fluss Ψ ergibt sich für die Induktivität:
L =
Ψ
I
=
1
I
∫
A
~B ~dA. (3.9)
Führt man das magnetische Vektorpotential ~Ap ein, dann kann die Induktion wegen der Quell-
freiheit des Magnetfeldes als Rotation des Vektorpotentials dargestellt werden mit
~B = rot ~Ap. (3.10)
Bei Annahme einer einfachen rechteckigen Kontur (Abb. 3.8) kann nun mittels des Integralsat-
zes von Stokes das Linienintegral über das Vektorpotential aus der Summe der Einzelintegrale
berechnet werden:
L =
1
I
∮
S
~Ap ~dl =
1
I
(∮
S1
~Ap ~dl+
∮
S2
~Ap ~dl+
∮
S3
~Ap ~dl+
∮
S4
~Ap ~dl
)
. (3.11)
Abb. 3.8: Rechteckige Leiterschleife mit Segmenten S1 bis S4 und Strom I
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Auch das Vektorpotential kann aus der Summe der Elemente der rechteckigen Schleife darge-
stellt werden:
~Ap = ~ApS1+ ~ApS2+ ~ApS3+ ~ApS4. (3.12)
So kann schließlich die Induktivität der gesammten Schleife als Zweifachsumme ausgedrückt
werden:
L =
1
I
4
∑
m=1
4
∑
n=1
∫
Sm
~ApSn~dl. (3.13)
Die partielle Induktivität ist dann definiert als
XPm,n =
1
I
∫
Sm
~ApSn~dl, (3.14)
wobei folgende Fälle unterschieden werden können:
1. für m = n ist XPm,n=Lp, also die partielle Selbstinduktivität
2. für m 6= n ist XPm,n=Mp, also die partielle Gegeninduktivität
Die Bestimmung der Schleifeninduktivitäten aus der Verkopplung der partiellen Induktivitäten
ist somit direkt möglich (was für die umgekehrte Reihenfolge nicht gilt). Die PEEC Methode
kann dabei direkt in numerische Algorithmen übertragen werden, die eine Berechnung auch
komplizierterer Geometrien erlauben.
Der Ablauf dieser Algorithmen ist in Abbildung 3.9 dargestellt. Zunächst werden mittels ei-
nes CAD-Hilfsprogramms die geometrischen Daten der zu untersuchenden Leiteranordnung
geometrisch parametrisiert. Dabei müssen zusätzlich die Verbindungspunkte oder -flächen zwi-
schen den Leitern definiert werden, damit Equipotentialflächen festgelegt sind, die später zur
Reduzierung des Ersatzschaltbildes erforderlich sind.
Die Leiter werden in Schritt 1 der Modellierung in eindimensionale Strukturen überführt in-
dem ein dreidimensionales Gitter durch die Struktur gezogen wird (meshing), das den Leiter
in Einzelelemente unterteilt. Die Größe der Gitterelemente ist dabei nicht einheitlich, sondern
orientiert sich an der für die Simulation in Abhängigkeit von den Randbedingungen der Anwen-
dung definierten Frequenz, um die auftretenden Stromverdrängungseffekte hinreichend genau
abbilden zu können. Abbildung 3.10 zeigt exemplarisch drei Beispiele für geeignete Zerlegun-
gen für verschiedene betrachtete Frequenzen. Es wird jedem eindimensionalen Element ein
elektrisches Parameterpaar zugeordnet, bestehend aus parasitärem Widerstand und parasitär-
er Induktivität (Rσ , Lσ und Mi, j), das mit den jeweiligen Elementen der benachbarten Leiter
gekoppelt ist. Im zweiten Schritt erfolgt die rechenintensive Bestimmung der partiellen Wider-
stände (Rσ ), Selbstinduktivitäten (Lσ ) sowie Koppelinduktivitäten (Mi, j). Diese findet zunächst
frequenzunabhängig statt. Im dritten Rechenschritt wird das erhaltene Ersatzschaltbild durch
Parallel- oder Serienschaltung der erhaltenen Elemente vereinfacht und dann erst werden die
resultierenden Widerstände und Induktivitäten in Abhängigkeit von der Frequenz f berechnet.
Aus diesen Ergebnissen lässt sich außerdem die resultierende Stromverteilung ermitteln, die
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Schritt 1: Leiterzerlegung 
Schritt 2: PEEC Berechnung
Schritt 3: Berechnung der Impedanz
Zerlegung des Leiters in
eine elementare Struktur
Ló Ró
Berechnung der Widerstände und der partiellen
Induktivitäten (R , L ) jedes Elementsó ó
Berechnung der partiellen Gegeninduktivitäten (M )i, j
entlang der parallelen Elemente
Berechnung der parasitären Elemente (R , L ) des reduziertenó
Ersatzschaltbildes des Leiters für gegebene Frequenz (f)
ó
Zuordnung eines (R, L)-Tupels
zu jedem der Elemente
Abb. 3.9: Flussdiagramm der PEEC Methode
dann auch physikalische Einflussgrößen wie den Skin- und den Proximityeffekt beinhaltet. Ein
großer Vorteil dieser Methode ist der geringe Zeitbedarf für die Durchführung dieser Berech-
nungen, weil durch die analytischen Solver langwierige Interationen und Konvergenzprobleme
vermieden werden.
Besonders in der Leistungselektronik ist dieses Verfahren geeignet, denn die inhomogene Strom-
verteilung innerhalb der Leiter während der Schaltprozesse kann berücksichtig werden. Weitere
Ergebnisse, die sich aus der PEEC-Analyse ableiten lassen, sind die Stromverteilung innerhalb
der Leiter und die daraus resultierenden Nahfelder, die gemäß des Biot-Savart’schen Gesetzes
berechnet und dargestellt werden können [51]. Alternativ lassen sich die gewonnenen Ersatz-
schaltbilder in einen Schaltungssimulator übertragen und dann schaltungstechnisch analysieren.
Heute wird die PEEC Methode von Programmen wie Fasthenry [42] und InCa3d [41] genutzt.
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100 Hz 10 kHz 1 MHz
R = 0,30 mOR = 0,19 mO R = 2,92 mO
L = 80 nH L = 79 nH L = 75 nH 
Abb. 3.10: Automatisierte Wahl einer geeigneten Zerlegung eines Leiters für unterschiedliche
Frequenzen (PEEC Methode), Darstellung im Querschnitt, A = 9 mm2, l = 100 mm:
Zerlegung in partielle Elemente (oben), Stromdichteverteilung (unten), sowie fre-
quenzabhängige Werte für Widerstand und Induktivität
3.5.3 Randbedingungen der PEEC-Methode
Für die Durchführung von Simulationen mit Hilfe der PEEC-Methode sind, wie aus dem vori-
gen Abschnitt hervorgeht, im wesentlichen drei Randbedingungen von Bedeutung:
• Die geometrische Struktur der Leiter und ihre Anordnung relativ zueinander ist der wich-
tigste Parameter, da er die Grundlage für die Zerlegung in partielle Elemente während des
„meshings“ bildet.
• Die Frequenz des Stromes ist maßgeblich für die Impedanz der Leiteranordnung verant-
wortlich. Für Frequenzen oberhalb von einigen kHz resultieren Stromverdrängungseffek-
te, die sich auf die Stromdichteverteilung auswirken (vergl. Abschnitt 2.5.2). Die PEEC
Methode berücksichtigt diese Effekte bei der Berechnung in Schritt 3 und benötigt daher
als weitere Randbedingung die Angabe der äquivalenten Frequenz der Stromanstiegszei-
ten (vgl. Abschnitt 2.5.1).
• Die Materialeigenschaften der Leiter bestimmen ihre spezifischen Parameter, wie den Wi-
derstand oder die magnetische Permeabilität. Auch benachbarte magnetische Materialien
müssen bei der Modellierung berücksichtigt werden, sind aber innerhalb von Leistungs-
halbleitermodulen oder in Umrichterleistungsteilen nur selten zu finden.
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3.5.4 Vergleich und Bewertung der PEEC- und der FE-Methode
Im Zuge dieser Arbeit wurden unterschiedliche Simulationswerkzeuge getestet und hinsichtlich
ihrer Eignung für die Modellierung und Optimierung von parasitären Elementen im Leistungs-
teil eines Umrichters verglichen.
Zu den Grundvoraussetzungen für eine effiziente Nutzung der Software für Optimierungszwe-
cke zählen:
• schnelle Durchführung der Simulation, um iterative Optimierungen mit vertretbarem Zeit-
aufwand zu ermöglichen,
• einfache Änderbarkeit von Parametern und geometrischen Eigenschaften des Modells,
• ausreichend hohe Genauigkeit.
Bei der numerischen Berechnung von parasitären Induktivitäten hat sich die PEEC-Methode
durch die Erfüllung der genannten Punkte als besonders effizientes und genaues Simulations-
verfahren herausgestellt [52]. Im Gegensatz zur differentiellen FEM-Simulation bietet der inte-
grale Ansatz der PEEC-Methode den Vorteil, dass nur leitfähige Materialien modelliert werden
müssen, nicht aber der den Leiter umgebende Raum [23].
Insbesondere bei Modellen, deren Volumen zu einem großen Teil aus Luft oder nicht leitfä-
higen Materialien besteht, wie bei Zwischenkreisverschienungen, DCBs in Leistungsmodulen
oder PCBs, ist dadurch eine deutliche Reduzierung der benötigten Rechenleistung und damit
der Simulationsdauer möglich [25].
3.6 Verfahren zur Messung parasitärer Elemente
Verschiedene Verfahren eignen sich zur messtechnischen Bestimmung parasitärer Elemente, die
sich im Durchführungsaufwand und der erzielbaren Genauigkeit unterscheiden. Ein passendes
Verfahren kann unter Berücksichtigung des elektrischen und mechanischen Aufbaus und der
benötigten Genauigkeit ausgewählt werden.
Die Verfahren lassen sich in den Bereich der Kleinsignalverfahren, die im Labor an Teilkompo-
nenten des Umrichters durchgeführt und in in situ-Messungen am betriebsbereiten oder am im
Betrieb befindlichen Umrichter unterteilt werden. Letztere Verfahren sollen nachfolgend unter
dem Begriff „Systemmessungen“ zusammengefasst werden, da sie Aussagen über die tatsäch-
lich relevanten parasitären Induktivitäten des Gesamtsystems erlauben. Tabelle 3.4 gibt eine
Übersicht der für die Untersuchung leistungselektronischer Systeme geeigneten Verfahren, die
im folgenden näher betrachtet werden.
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3.6.1 Messung parasitärer Widerstände
Die messtechnische Bestimmung des Widerstandes erfolgt im Labor am einfachsten und mit ho-
her Genauigkeit durch das Einprägen eines konstanten Gleichstromes und Messung des Span-
nungsabfalles über dem zu analysierenden Leiterabschnitt. Um bei temperaturabhängigen Wi-
derständen die Genauigkeit der Messungen nicht durch Verlustwärme zu beeinflussen, sollten
anstelle eines kontinuierlichen Gleichstroms kurze DC-Strompule verwendet werden.
3.6.2 Messung parasitärer Induktivitäten
Messmethode Messverfahren Literatur
Kleinsignalverfahren LCR-Meter [28]
Reihenschwingkreis [29]
Zeitbereichsrelektometrie [53]
Sprungantwort im Zeitbereich [54]
Systemmessungen Einzelstrompuls [55]
Doppelpulsversuch [56]
Tab. 3.4: Verfahren zur Messung parasitärer Induktivitäten
Wegen der verhältnismäßig einfachen Durchführbarkeit und der erzielbaren Genauigkeit haben
sich bei den Systemmessungen vor allem das Einzel- und das Doppelpulsexperiment durchge-
setzt [30], [57]. Diese Messmethoden lassen sich vor allem zur Analyse der Gesamtinduktivität
des Kommutierungskreises, aber auch zur Bestimmung von partiellen Induktivitäten einzelner
Bereiche einsetzen.
Zu den Kleinsignalverfahren zählt die Messung des Impedanzverlaufes mit Hilfe eines Impe-
danzanalysators [28], eines abstimmbaren Schwingkreises [29], oder die Messung mit Hilfe der
Bestimmung einer Sprungantwort im Zeitbereich [54]. Auch die Messung parasitärer Elemente
mit Hilfe zeitbasierter Reflekometrie ist möglich, wenn auch aufwändig [53]. In [30] wird die
Anwendung einiger dieser Verfahren gezeigt. Nachfolgend werden die genannten Verfahren in
kurzer Form vorgestellt und anschließend hinsichtlich ihrer Eignung zur Anwendung in leis-
tungselektronischen Systemen verglichen und bewertet.
Bei den Messungen muss generell beachtet werden, dass die Spannungen möglichst dicht an
den schaltenden Bauelementen gemessen werden, da ansonsten der Einfluss der inneren pa-
rasitären Elemente ausgeblendet wird. Die Zwischenkreiskondensatoren reduzieren dann die
gemessenen induzierten Spannungen.
Die Messung der induzierten Spannung über die Hilfssource- oder Hilfsemitteranschlüsse stellt
eine praktikable Möglichkeit für eine genauere Spannungsmessung dar, weil die Hilfssource-
anschlüsse meist dicht am Leistungshalbleiter platziert sind, wie in dem Beispiel in Abbildung
8.3 erkennbar ist. Hier sind die Hilfssourceanschlüsse direkt auf dem Chip platziert.
3. Analytische, simulative und messtechnische Methoden zur Bestimmung parasitärer
Elemente 47
3.6.3 Einzelstrompulsversuch
Beim Einzelstrompulsexperiment wird mittels einer seperaten Schaltung ein linear anwachsen-
der Strom (dI/dt = const.) in den Prüfling eingeprägt. Der Vorteil dieses Verfahrens besteht
in der Aufhebung der dynamischen Einflüsse der im Testobjekt (DUT) integrierten Leistungs-
halbleiter auf die Messung.
Zu diesem Zweck dient ein Versuchsaufbau wie in Abbildung 3.11. Ein Leistungshalbleiter
(Ma) wird durch einen kurzen Puls eingeschaltet, während die Leistungshalbleiter (V1 und V2)
im DUT dauerhaft eingeschaltet sind. Der Strom durch das Messobjekt steigt linear an, wobei
die Steilheit des Anstiegs hauptsächlich durch die Induktivität LS im Kommutierungskreis be-
grenzt wird.
Abb. 3.11: Ersatzschaltbild für den Einzelstrompulsversuch [58]
Mittels einer genauen Messung der Spannung kann die parasitäre Induktivität sehr exakt ermit-
telt werden. Bei einer typischen Stromsteilheit von 1000 A/µs würde eine Induktivität von 1
nH gemäß Uind = Lσ · dIdt eine Spannung von 1 Volt induzieren, die leicht messbar ist. Unter
diesen Randbedingungen lassen sich parasitäre Induktivitäten in der Größenordnung 110 nH be-
stimmen.
Dieses Verfahren ermöglicht also eine Ermittlung der Induktivität des Gesamtaufbaus durch Be-
stimmung der (konstanten) zeitlichen Änderung des Stromes und gleichzeitig eine Ermittlung
von Teilinduktivitäten durch Messung von Spannungsabfällen über einzelnen Bauteilen oder
Leiterabschnitten. Durch die hohen Ströme, die bei dieser Messmethode auftreten, ist es not-
wendig, für ein genaues Ergebnis die Anteile der parasitären Widerstände (Rσ ) am Spannungs-
abfall zu berücksichtigen. Die um diese Spannungen korrigierte Formel lautet demnach
Lσ =
∣∣∣∣∣(Uind− ID · (2 ·RDS,on+Rσ )) ·
(
dI
dt
)−1∣∣∣∣∣
ID
. (3.15)
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3.6.4 Doppelpulsversuch
Der Doppelpulsversuch wird hauptsächlich verwendet, um mit geringem Aufwand eine Charak-
terisierung des Schaltverhaltens von Leistungshalbleitern bei hohen Leistungen zu ermöglichen.
Dazu wird eine Schaltung gemäß Abb. 3.12 verwendet, die schaltungstechnisch einen Tiefsetz-
steller darstellt.
Uzwk
M1
L ,DLSσ
L ,SLSσ
L ,DC-σ
+15V
0V
Ugg
RG
ID
UDS
L ,DC+σ
M2
Lσ,DHS
L ,SHSσ
UGS
Czwk
LL
Abb. 3.12: Ersatzschaltbild für den Doppelpulsversuch
Der Leistungshalbleiter M2 ist mittels einer Gate-Source Verbindung dauerhaft ausgeschaltet,
es wird nur die Diode (in diesem Fall die Body-Diode des MOSFETs) genutzt. Der Leistungs-
halbleiter M1 wird mittels zweier kurz aufeinander folgender Pulse geschaltet. Der erste Puls ist
dabei meist länger als der zweite. Gemäß des funktionalen Zusammenhanges
ID =UDS ·∆t · 1LL (3.16)
steigt der Strom begrenzt durch LL zunächst linear an, sodass über die Wahl der zeitlichen Län-
ge dt des ersten Pulses die Größe des abzuschaltenden Stromes eingestellt werden kann.
Beim Abschalten von M1 kommutiert der Strom auf die Diode und fließt danach kurze Zeit über
den Kommutierungskreis mit LL in näherungsweise konstant bleibender Stromstärke weiter, bis
durch den zweiten Puls M1 wieder eingeschaltet wird und der Strom zurück kommutiert. Das
zweite Einschalten ermöglicht somit die Untersuchung des Einschaltverhaltens unter annährend
den gleichen Bedingungen wie das vorhergehende Ausschalten des Halbleiters.
Die Stromversorgung findet meist über eine entsprechend dimensionierte Kondensatorbank
statt. Durch die kurze Dauer der Pulse (typischerweise einige 10 bis 100 µs) wird während
dieser Untersuchung nur sehr wenig Energie benötigt, die für das Nachladen der Kondensator-
bank CZwk von den Labornetzteilen bereitgestellt werden muss.
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Das Doppelpulsverfahren eignet sich gut zur Bestimmung parasitärer Induktivitäten innerhalb
des Kommutierungskreises eines Umrichters, da in vielen Umrichtertopologien Halbbrücken
enthalten sind oder mit geringem Aufwand Halbbrückenkonfigurationen erreicht werden kön-
nen (z.B. bei Dreistufenumrichtern). Die Bestimmung der parasitären Induktivitäten erfordert
die Messung der induzierten Überspannung über dem schaltenden Bauteil (z.B. Low-Side-
MOSFET). Die Induktivität kann dann mittels zweier unterschiedlicher Verfahren bestimmt
werden, die nachfolgend erläutert werden.
3.6.4.1 Messung des Stromgradienten und der maximalen induzierten Spannung
Bei dieser Methode müssen die maximal induzierte Spannung und der maximale Stromgradient
bekannt sein, um genaue Ergebnisse zu erhalten, da bei vielen Anwendungen die Stromflanken
der schaltenden Leistungshalbleiter nicht als linear angesehen werden können.
Die entstehenden Überspannungen bilden daher während des Schaltvorganges keinen konstan-
ten Wert, sondern schmale Peaks aus, wie in Abbildung 3.13 gezeigt wird. Die Bestimmung des
Stromgradienten ist hier schwieriger, kann aber mit Hilfe moderner Speicheroszilloskope auto-
matisiert durchgeführt werden. Für die genaue Berechnung der Induktivität müssen die Maxima
des Stromgradienten (dI/dt)max und der induzierten Spannung verwendet werden.
Uind
Uind
I
U U
I
t t
Abb. 3.13: Ausschalten eines Leistungstransistors bei schematisierter Betrachtung: a) linearer
Stromabfall, b) typischer, nichtlinearer Stromgradient
Bei der Berechnung der parasitären Induktivität aus der induzierten Spannung muss insbeson-
dere bei den in dieser Arbeit untersuchten Hochstromanwendungen mit MOSFETs der Span-
nungsabfall über den parasitären Widerständen der Leiter (Rσ ) und des Leitwiderstandes der
Halbleiter (RDS(on)) berücksichtigt werden:
Lσ =
Uind− ID(2 ·RDS,on+Rσ )(dI
dt
)
max
(3.17)
3.6.4.2 Integration der Überspannung
Die messtechnische Bestimmung der parasitären Induktivität kann auch über die Integration der
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induzierten Überpannung Uind erfolgen. Dieses Verfahren hat den Vorteil, dass die Nichtlineari-
tät der Stromflanken die Genauigkeit nicht beeinflusst. Die zugrundeliegende Gleichung erhält
man durch Integration der im vorigen Abschnitt verwendeten Formel
Uind = Lσ · dIdt , (3.18)
wodurch folgender Ausdruck für die Induktivität abgeleitet wird:
Lσ =
1
I
·
∫
Uind dt. (3.19)
Moderne Speicheroszilloskope bieten die Möglichkeit einer automatischen Integration inner-
halb der durch die Cursor festgelegten Grenzen. Somit lässt sich dieses Verfahren ebenfalls mit
geringem Aufwand im Labor anwenden.
3.6.5 Messung des Oszillationsfrequenz
Die Messung der Oszillationsfrequenz nach einem Schaltvorgang erlaubt bei Kenntnis der Aus-
gangskapazität des verwendeten MOSFETs eine sehr einfach durchführbare erste Abschätzung
der parasitären Induktivität.
In [30] wird vorgeschlagen, durch die Verwendung einer diskreten Induktivität Ladd die Gesam-
tinduktivität zu ändern und nach Messung der Oszillationsfrequenzen f1 (mit L = Lσ ) und f2
(mit L = Ladd +Lσ = ∆L) die parasitäre Induktivität zu bestimmen gemäß:
Lσ =
∆L
( f1/ f2)2−1 (3.20)
3.6.6 Zeitbereich Reflektometrie
Reflektometrie im Zeitbereich, auch als TDR (engl. time domain reflectometry) bezeichnet, ba-
siert auf der Messung der Leiterimpedanz durch Einkopplung eines pulsförmigen Signals in
eine Leiterbahn und der Analyse der reflektierten Welle.
Hierfür wird ein kurzer Strompuls (Iin≈ einige mA) mit einer hohen Flankensteilheit (tri <1 ns)
auf den zu untersuchenden Leiter (gesuchte Impedanz Z0) gegeben. Die an einer Diskontinui-
tät des Leiters reflektierte Welle wird analysiert. Dafür werden die sich ergebende Spannung
Vin = Iin ·Z0 und die Verzögerungszeit zwischen eingekoppeltem und reflektiertem Signal td ge-
messen und daraus die Impedanz Z0 berechnet. Die Angabe der gemessenen Parameter erlaubt
eine Charakterisierung des Leiters [59].
Alternativ kann die Charakterisierung auch durch Angabe der Gesamtkapazität Cges und der
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Gesamtinduktivität Lges erfolgen. Für diese Parameter gilt:
Cges =
td
Z0
(3.21)
Lges = td ·Z0 (3.22)
Sowohl die eingekoppelte als auch die reflektierte Welle sind Stufenfunktionen, die sich nur in
Amplitude und Ausbreitungsrichtung unterscheiden. Die Extraktion partieller Induktivitäten ist
bei Kenntnis der Diskontinuitäten (Störstellen, Leiterbahnänderungen) eines Leiters ebenfalls
möglich, soll hier aber nicht vertiefend dargestellt werden. Hierzu sei auf [59] verwiesen.
3.6.7 Netzwerk-Analysator
Ein Netzwerk-Analysator (engl. Vector Network Analyser) misst die komplexe Impedanz eines
Bauteils oder einer Leiterbahn. Dazu wird ein Testsignal mit bekannter Frequenz f , Amplitude
A und Phase p am Eingang des Testobjekts angelegt.
Das reflektierte Signal wird gemessen und durch die sich ergebenden Differenzen aus gesen-
detem, reflektiertem und transmittiertem Signal können Reflexion und Transmission bestimmt
werden, wodurch sich die S-Parameter und die Impedanz berechnen lassen.
Bei der Messung muss auf die korrekte Polarität der Messspannung in Bezug auf die enthal-
tenen Leistungshalbleiter geachtet werden, außerdem müssen sich die Leistungshalbleiter im
ausgeschalteten Zustand befinden. Des Weiteren muss bei der Auswertung der Messung die
Beeinflussung durch die parasitären Elemente der Leistungshalbleiter berücksichtig werden.
Diese Methode ist daher nur bedingt zur Analyse parasitärer Elemente in leistungselektroni-
schen Aufbauten geeignet [30].
3.6.8 Messung mittels Reihenschwingkreis
Diese Methode wurde von Philips Research, Aachen vorgestellt [60], die nach dem Prinzip
eines Reihenschwingkreises arbeitet, der aus einer Kapazität bekannter Größe und der zu be-
stimmenden parasitären Kapazität gebildet wird.
Mittels einer steilen Stromschaltflanke wird der LC-Schwingkreis angeregt, die Amplitude und
die Frequenz der angeregten Schwingung wird gemessen. Mit Hilfe numerischer Methoden, bei
denen die gemessenen Verläufe durch analytische Formeln approximiert werden, kann dann auf
die parasitäre Induktivität zurückgerechnet werden.
Die Methode kann mit verhältnismäßig geringem messtechnischen Aufwand durchgeführt wer-
den, die numerischen Methoden zur Auswertung sind jedoch komplex. Auch sind keine „Sy-
stemmessungen“ möglich, da die zu bestimmende Induktvität sehr dicht (niederinduktiv) an die
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Kapazität und die anderen Elemente der Schaltung angebunden sein muss, wenn eine ausrei-
chende Genauigkeit erzielt werden soll. Zudem muss gewährleistet sein, dass Störeinkopplun-
gen verhindert werden, was im System kaum möglich ist.
3.6.9 LCR-Messgerät
Eine direkte Messung der Impedanzen eines Zweipols ist mit Hilfe eines LCR-Messgerätes
möglich, das den Frequenzgang des Messobjekts charakterisiert und dadurch die genaue Be-
stimmung der elektrischen Parameter ermöglicht.
Moderne Geräte erlauben Messfrequenzen von 2 MHz und mehr und bieten Auflösungen bis
in den sub-nH Bereich [61]. Somit erlauben sie die direkte Messung parasitärer Elemente und
ermöglichen auch die Analyse ihrer Frequenzabhängigkeit.
3.6.10 Vergleich und Bewertung der vorgestellten messtechnischen Verfahren
In Tabelle 3.5 werden die vorgestellten Messverfahren vergleichend gegenübergestellt und be-
wertet.
Messverfahren Messprinzip Messgröße Messaufwand Genauigkeit*
LCR-Meter
Messung der
Resonanzfrequenz
f gering mittel
Reihenschwingkreis
Messung der
Resonanzfrequenz
f gering mittel
Zeitbereichs-
relektometrie
Messung der
Laufzeiten
t mittel mittel
Sprungantwort im
Zeitbereich
Messung der
Laufzeiten
t mittel mittel
Einzelstrompuls Kurzschlussstrom dIdt , Uind gering hoch
Doppelpuls Schaltvorgang dIdt , Uind gering mittel - hoch
Tab. 3.5: Messtechnische Methoden zur Bestimmung parasitärer Induktivitäten (*bei einer ge-
forderten Auflösung von 1 nH für Fragestellungen der Leistungselektronik)
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3.7 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurden analytische, simulative und messtechnische Verfahren zur Bestim-
mung parasitärer Elemente in leistungselektronischen Systemen vorgestellt und die mit ihnen
erzielten Ergebnisse verglichen. Hierfür wurden einfache Beispielsysteme untersucht, die auf-
grund ihrer geometrischen Strukturen auch analytisch zu charakterisieren sind.
Analytische Ansätze wurden verglichen und um einen semi-analytischen Ansatz erweitert, bei
dem für typische, in Leistungshalbleitermodulen auftretende Strukturen erzielte Simulationser-
gebnisse mittels analytischer Fuktionen gefittet wurden, sodass mit Hilfe der erzielten Ergeb-
nisse eine abschätzende Bestimmung der in vergleichbaren Strukturen enthaltenen parasitären
Elemente auch ohne Simulationen möglich ist. Eine hinreichende Genauigkeit der Methode für
Abschätzungen der parasitären Elemente unter eingeschränkten Systemparametern wurde ge-
zeigt.
Anschließend wurden zwei simulative Verfahren, die PEEC- und die FE-Methode, vorgestellt.
In dieser Arbeit wurde aus Gründen der Simulationsdauer, die ein entscheidendes Kriterium bei
iterativen Optimierungsprozessen darstellt, die PEEC-Methode verwendet.
Abschließend wurden messtechnische Verfahren zur Bestimmung parasitärer Elemente vorge-
stellt. Es wurde zwischen sogenannten Systemmessungen (die bei hoher Leistung im Betrieb
des Umrichters durchgeführt werden können) und kleinsignalbasierten Messungen unterschie-
den, die zur Analyse weitere Messapparaturen erfordern und im Allgemeinen nicht im Betrieb
des Umrichters durchgeführt werden können. Die Vor- und Nachteile der Methoden, die erreich-
bare Genauigkeit und ihre Anwendbarkeit auf leistungselektronische Fragestellungen wurden
verglichen und bewertet.
Es zeigt sich, dass die exakte Bestimmung parasitärer Elemente auch heute noch eine Herausfor-
derung darstellt und die mit einer bestimmten Methode erzielten Ergebnisse nach Möglichkeit
durch Anwendung einer zweiten verifiziert werden sollten.
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4. Auswirkungen parasitärer Elemente in der
Leistungselektronik
4.1 Einführung
Im Zuge der fortschreitenden Entwicklung immer schneller schaltender Leistungshalbleiter-
bauelemente steigen die Spannungs- und Stromgradienten an und die Bedeutung parasitärer
Elemente für die Leistungsfähigkeit des Gesamtsystems nimmt zu.
Die Auswirkungen parasitärer Elemente auf das Verhalten leistungselektronischer Schaltungen
sind vielschichtig und stehen oftmals in Wechselwirkung mit weiteren Eigenschaften. Insbe-
sondere die kontinuierlich steigende Leistungsdichte und das reduzierte Bauvolumen moderner
Umrichter verstärken diese Kopplungen, z.B. zwischen elektrischen und thermischen Parame-
tern. Während der Konzeptionierungsphase in der Entwicklung von Umrichtern stellt die Vor-
hersage der zu erwartenden Auswirkungen der in der Schaltung enthaltenen parasitären Ele-
mente eine komplexe Aufgabe dar, die sorgfältige Voruntersuchungen erfordert.
In der Literatur finden sich einige Arbeiten, die Teilaspekte dieser Auswirkungen aufgreifen
und analysieren. [15] und [62] untersuchen die Auswirkungen auf die Stromverteilung in Zwi-
schenkreisverschienungen. [63], [64] und [65] betrachten paralleles Schalten von Leistungs-
halbleitern unter Berücksichtigung des Einflusses parasitärer Elemente. In [56] werden einige
Untersuchungen des Schaltverhaltens von 600 V-MOSFETs unter dem Einfluss parasitärer Ele-
mente dargestellt.
In diesem Kapitel soll eine umfassende Analyse der Auswirkungen parasitärer Elemente auf
leistungselektronische Schaltungen gegeben werden und anhand von Messungen am Beispiel
von Niedrigstspannungs-MOSFETs für Hochstromanwendungen dargestellt werden.
Diese Anwendungen sind aufgrund der erforderlichen kurzen Schaltzeiten bei hohen Strömen
in besonderem Maße von parasitären Elementen, insbesondere den parasitären Induktivitäten,
beeinflusst.
Teile dieses Kapitels wurden bereits in [55], [66] und [67] veröffentlicht.
4.2 Leistungshalbleitermodule
In leistungselektronischen Systemen mit erhöhten Anforderungen an die Stromtragfähigkeit
und Kühlung sind die Leistungshalbleiter oft in Form von Leistungsmodulen zu einem Subsys-
tem des Umrichters zusammengefasst. Besonders in Anwendungen mit erhöhten Anforderun-
gen an die Zuverlässigkeit oder das Bauvolumen, wie im Automotivbereich, zur Umformung
regenerativer Energie und in vielen Industrieanwendungen werden heute Leistungshalbleiter-
module eingesetzt [68]. Gegenüber diskret aufgebauten Schaltungen weisen Leistungsmodule
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technische Vorteile auf, die vor allem in einer sehr guten thermischen Kopplung an den Kühl-
körper, also einem reduzierten thermischen Übergangswiderstand Rth( j,c), einem kompakten
Aufbau und einer elektrischen Kontaktierung, die sich innerhalb gewisser Grenzen flexibel ge-
stalten lässt, begründet sind [32]. Zudem sinkt durch die Verwendung von Modulen auf Syste-
mebene die Anzahl der zu integrierenden Elemente.
Der modulare Aufbau erleichtert Reparaturen bei Ausfällen und erlaubt außerdem eine Opti-
mierung bestehender Systeme durch den Austausch vorhandener Module mit anschlussseitig
baugleiche Varianten, z.B. mit Leistungshalbleitern neuerer Generationen.
4.2.1 Aufbau eines Leistungsmoduls
Moldgehäuse
Bonddrähte
Siliziumchip
DCB (Cu-AL2O3-Cu)
Wärmeleitpaste
Kühlkörper
Anschlussterminal
Anschlussterminal
Anschlussdraht (Al)
Isolationsmaterial
Siliziumchip
Lötzinn
DCB (Cu-Al2O3-Cu)
Grundplatte (Cu)
Wärmeleitpaste
Kühlkörpera) b)
Abb. 4.1: Bauformen von Leistungsmodulen: a) Kunststoffgehäuse, b) Moldmodul
Abbildung 4.1 a) zeigt den typischen Aufbau eines klassischen Leistungsmoduls, bestehend
aus einer Bodenplatte, die als Träger und zur Wärmespreizung dient, und dem Gehäuse, das
meist im Spritzgussverfahren aus Kunstoff hergestellt ist. Diese Packung dient dem Schutz des
innenliegenden Leistungsteils, das aus einem Kupfersubstrat und den Leistungsbauelementen
besteht. Das Substrat wird meist in Form eines dreilagigen DCBs (engl. direct copper bonded)
ausgeführt, bei dem eine Keramik als Isolationsschicht beidseitig mit Kupferflächen versehen
ist. Der symmetrische Aufbau dieses Sandwich-Konzepts dient der Reduzierung thermomecha-
nischer Spannungen, die entstehen würden, wenn nur eine Seite des DCB metallisiert wäre und
sich dann bei Erwärmung ausdehnte.
Die oberseitige Kupferschicht ist gemäß der gewünschten Schaltungstopologie strukturiert und
trägt die Leistungshalbleiter sowie ggf. andere Bauteile wie Temperatur- oder Stromsensoren.
Die oberseitige Kontaktierung der Leistungshalbleiter erfolgt in den meisten Fällen mittels
Bonddrahtverbindungen aus Al, Cu oder Ag [69].
Zur Verbindung der Bauteile und des Kupfersubstrates eignen sich klassische Lot- oder neue-
re Silbersinterverbindungen. Ziel einer optimalen Verbindungstechnik ist das Erreichen einer
niederohmigen Verbindung, die hohe thermomechanische Belastbarkeit und eine hohe Lebens-
dauer bei geringen Kosten aufweist.
Eine Vielzahl neuer Modulkonzepte wurde in den letzten Jahren entwickelt und realisiert. Dabei
besteht auch hier der Trend zu einer Reduzierung des Bauvolumens, einer Erhöhung der Leis-
tungsdichte und einer Verbesserung der thermischen Eigenschaften sowie der Zuverlässigkeit
der Module.
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In Abbildung 4.1 b) ist das Aufbaukonzept eines Moldmoduls dargestellt. Hierbei werden das
Substrat und die Leistungshalbleiter des Moduls durch ein mittels Transfermolding hergestell-
tes Kunstoffgehäuse auf Epoxy-Basis gegen Umwelteinflüsse geschützt. Das Konzept reduziert
das Bauvolumen und verbessert die mechanische Stabilität sowie die Entwärmung im Vergleich
zu rahmenbasierten Modulen mit Silikonverguss.
Weitere neue Aufbaukonzepte wurden zum Beispiel von der Firma Semikron entwickelt. Hier
wurden mit Hilfe der SKiip-Technologie elektrische Verbindungen über Federkontakte her-
gestellt, wodurch Lotverbindungen entfallen und Bondverbindungen reduziert werden können
[70].
Infineon hat mit der sogenannten .XT-Technologie eine oberseitige Chipkontaktierung mit Kup-
ferdrähten vorgestellt. Hierzu werden die Oberflächen der Leistungshalbleiter mit Kupfer me-
tallisiert [71].
Bei Danfoss Silicon Power wurden substratfreie Mold-Module (SFM) entwickelt, die ohne Bo-
denplatte in einem Spritzgussverfahren hergestellt werden [72], siehe Abb. 4.2. Diese finden vor
allem in Automotive-Applikationen niedriger Spannungsklasse Anwendung, bei der die gefor-
derte elektrische Isolation beispielsweise mittels Wäremeleitpads sichergestellt werden kann.
Beim SFM werden die gewünschten Schaltungstopologien auf einem enstsprechend struktu-
rierten Leadframe aus Kupferblech realisiert, wobei zu Beginn des Fertigungsprozesses alle
Potentialflächen mit kleinen Stabilisierungsstegen verbunden sind. Nach der Bestückung mit
den gewünschten Leistungsbauelementen werden die Module mit einem an den thermischen
Ausdehnungskoeffizienten des DCBs angepassten Kunststoff umspritzt und anschließend mit
Hilfe gezielter Bohrungen die Haltebrücken entfernt, sodass das Modul elektrisch funktionsfä-
hig ist. Dadurch wird eine enorme Verbesserung der thermischen Anbindung der Halbleiter an
den Kühlkörper erreicht und gleichzeitig werden die ohmschen Verluste reduziert, was wieder-
um die joulsche Erwärmung der Module herabsetzt [72].
In der Vorentwicklung befinden sich Modulkonzepte mit einem gestapelten Aufbau der Leis-
tungshalbleiter, bei denen ein dreidimensionaler Aufbau verfolgt wird, was die Vorteile eines
niederinduktiven Aufbaus mit dem Vorteil der Möglichkeit zur beidseitigen Kühlung kombi-
niert [73]. Ein Beispiel hierfür ist das UltiMo-Projekt, bei dem ein dreidimensionales Modul
für höchste Leistungsdichte und Zuverlässigkeit aufgebaut wurde [74].
Abb. 4.2: Substratfreies Moldmodul (SFM) für Automotive-Anwendungen [72]
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4.2.2 Parasitäre Elemente in Leistungsmodulen
Die parasitären Elemente in Leistungsmodulen resultieren aus der geometrischen Struktur der
meist flächigen Kupferleiterbahnen auf dem Substrat und den Bonddrähten, die zur oberseitigen
Chipkontaktierung, zur Verbindung mehrerer DCBs oder zur Kontaktierung der Anschlusster-
minals dienen. Die parasitären Elemente der im Modul enthaltenen aktiven Bauelemente wer-
den an dieser Stelle nicht betrachtet.
Um vorab eine orientierende Übersicht typischer Werte zu liefern, sind die Größenordnungen
parasitärer Elemente von Leistungsmodulen in Tabelle 4.1 angegeben.
Abbildung 2.4 zeigt ein Ersatzschaltbild der wichtigsten parasitären Elemente einer in einem
Leistungshalbleitermodul realisierten Halbbrücke.
optimiert / techn. Minimum typisch Maximum
Lσ eines Leistungsmoduls < 5 nH 10-20 nH > 50 nH
Cσ eines Leistungsmoduls < 5 pF 100 pF > 2 nF
RCu eines Leistungsmoduls < 2 mΩ 5 mΩ > 10 mΩ
Tab. 4.1: Typische Größenordnungen parasitärer Elemente in Leistungsmodulen für automotive
Traktionsanwendungen (im typ. Leistungsbereich 5-30 kW)
4.2.2.1 Parasitäre Widerstände Die parasitären Widerstände der Leiter lassen sich direkt
auf den Querschnitt und das verwendete Material zurückführen. Die Tabelle 4.2 enthält für eine
Abschätzung der Größenordnungen geeignete Werte.
4.2.2.2 Parasitäre Induktivitäten Die Kupferleiterbahnen auf dem DCB und vor allem die
Bonddrähte führen zur Entstehung von parasitären Induktivitäten. Dabei weisen die oftmals
breiten und eher kurz gehaltenen Kupferleiterbahnabschnitte auf dem DCB meistens eine ge-
ringere Induktivität als die Bonddrahtverbindungen auf. Ein großer Anteil der parasitären In-
duktivitäten entfällt auf die Anschlüsse des Moduls, genauere Untersuchungen werden in Kapi-
tel 3. dargestellt. Die Tabelle 4.2 enthält für eine Abschätzung der Größenordnungen geeignete
Werte.
4.2.2.3 Parasitäre Kapazitäten Durch die flächigen Leiterbahnen auf dem DCB und die flä-
chenparallel dazu liegende Rückseitenmetallisierung kommt es zur Bildung parasitärer Kapa-
zitäten zwischen den Potentialen der Leiterbahnabschnitte und der Rückseitenmetallisierung,
die meist das Potential des Kühlkörpers aufweist. Dabei wirken sich parasitäre Kapazitäten von
Leitern mit konstantem Potential kaum aus, während sich insbesondere die Potentialflächen der
Phasenanschlüsse, bedingt durch ihre mit der Taktfrequenz umgeladenen Potentiale, stark aus-
wirken.
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Leiterstruktur
par. Induktivität
(DC/2MHz)
[nH/cm]
par. Kapazität
[pF/cm]
par.
Widerstand
[mΩ/cm]
Bonddraht, d = 400 µm 9,3 / 8,9 - 2,3 / 4,4
Kupferleiter, b = 5 mm, t = 300 µm 4,0 / 3,7 6 0,11 / 0,57
Kupferleiter, b = 10 mm, t = 300 µm 2,9 / 2,7 13 0,06 / 0,32
Kupferleiter, b = 20 mm, t = 300 µm 2,0 / 1,8 25 0,03 / 0,16
Tab. 4.2: Übersicht zur Abschätzung parasitärer Elemente eines DCB-basierten Leistungs-
moduls (PEEC-Simulation); 380 µm Al2O3-Keramik mit beidseitiger 300 µm Cu-
Metallisierung; betrachtete Frequenzen: DC / 2 MHz
4.2.3 Größenordnungen parasitärer Elemente in Leistungsmodulen
Die Tabelle 4.2 zeigt mit Hilfe von PEEC-Simulationen gewonnene Werte für eine erste Ab-
schätzung der Größenordnungen. Für eine genauere Abschätzung der parasitären Elemente in
Leistungsmodulen wurden für verschiedene geometrische Strukturen bei unterschiedlichen Fre-
quenzen Simulationen zur Bestimmung der parasitären Elemente durchgeführt. Die nachfolgen-
den Abbildungen (4.3 - 4.8) zeigen die Ergebnisse dieser Simulationen.
Die Simulationen wurden für eine DCB mit einer beidseitigen Kupfermetallisierung von 300 µm
durchgeführt, als Isolator wurde eine 380 µm dicke Al2O3-Keramik angenommen. Es ist an-
zumerken, dass die sich ergebenden Änderungen bei Verwendung einer 630 µm dicken AlN-
Keramik sehr gering ausfallen (< 5 %) und daher hier nicht betrachtet werden.
Abbildung 4.3 zeigt die parasitären Induktivitäten für Leiterbahnen auf dem Modul, wobei die
annährend lineare Zunahme der parasitären Induktivität mit der Länge des Leiters deutlich wird.
Ebenfalls ersichtlich ist die reduzierte Induktivität bei Verwendung breiterer Leiterbahnen.
Abbildung 4.4 stellt die gleichen Untersuchungen für Bonddrähte dar. Hierbei wurden Bond-
drähte mit einer Drahtstärke von 400 µm betrachtet, die Abweichungen für die ebenfalls weit
verbreiteten Drähte der Stärken 300 und 500 µm sind ebenfalls gering. Verglichen wird hier
die Induktivität für eine unterschiedliche Anzahl parallel geführter Bonddrähte. Betrachtet man
den einzelnen Bonddraht mit einer Länge von 10 mm, so zeigt sich hier eine hinreichende Ge-
nauigkeit der Abschätzung von 1 nH/mm für den Draht. Bedingt durch die Mitkopplung der
Drähte (Abstand der Bondfüße: 0,8 mm) reduziert sich die parasitäre Induktivität nicht mit der
theoretisch erwarteten 1/n-Abhängigkeit, sondern schwächer. Dennoch wird deutlich, dass in
Anwendungen mit optimierter parasitärer Induktivität die Erhöhung der Anzahl der Bonddräh-
te erhebliches Verbesserungspotential bietet.
Abbildung 4.5 veranschaulicht die Simulationsergebnisse für den parasitären Widerstand der
Bonddräte. Die durchgezogenen Linien gelten für eine Frequenz von 3,5 MHz, während die
gepunktete Linie die Ergebnisse für 7 MHz und die gestrichelte Linie für 1,75 MHz darstellen.
4. Auswirkungen parasitärer Elemente in der Leistungselektronik 59
25
30
35
40
45
50
55
60
p
a
ra
si
tä
re
 I
n
d
u
k
ti
v
it
ä
t 
/ 
n
H
Breite: 1mm
Breite: 3mm
Breite: 5mm
Breite: 10mm
Breite: 15mm
Breite: 20mm
0
5
10
15
20
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60
p
a
ra
si
tä
re
 I
n
d
u
k
ti
v
it
ä
t 
/ 
n
H
Länge der Kupferleiterbahn / mm
Abb. 4.3: Parasitäre Induktivitäten innerhalb eines Leistungsmoduls für unterschiedliche Lei-
tergeometrien, Leiterdicke t = 300 µm, f = 3,5 MHz
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Abb. 4.4: Parasitäre Induktivitäten innerhalb eines Leistungsmoduls für unterschiedliche Bond-
drahtlängen und -anzahlen, Bonddrahtdurchmesser 2r = 400 µm, f = 3,5 MHz
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Abb. 4.5: Parasitärer Widerstand von Bonddrähten, Bonddrahtdurchmesser 2r = 400 µm, gestri-
chelte Linie: f = 1,75 MHz, durchgezogene Linie: 3,5 MHz, gepunktete Linie: 7 MHz
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Abbildungen 4.6, 4.7 und 4.8 zeigen die parasitären Widerstände der Kupferleiterbahnen auf
dem Substrat für unterschiedliche Frequenzen und verschiedene Geometrien.
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Abb. 4.6: Parasitärer Leiterbahnwiderstand, Leiterdicke t = 300 µm, f = 1,75 MHz
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Abb. 4.7: Parasitärer Leiterbahnwiderstand, Leiterdicke t = 300 µm, f = 3,5 MHz
0 
2 
4 
6 
8 
10 
12 
14 
16 
18 
20 
22 
24 
26 
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 
W
id
e
rs
ta
n
d
 /
 m
Ω
 
Länge der Kupferleiterbahn / mm 
Breite: 1 mm 
Breite: 3 mm 
Breite: 5 mm 
Breite: 10 mm 
Breite: 15 mm 
Breite: 20 mm 
Abb. 4.8: Parasitärer Leiterbahnwiderstand, Leiterdicke t = 300 µm, f = 7 MHz
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4.3 Parasitäre Elemente im diskreten Aufbau
Die Leistungsteile von Umrichtern kleinerer Leistungsklassen werden oftmals mit diskreten
Leistungshalbleitern realisiert. Hier sind die Anforderungen an die Stromtragfähigkeit und an
die thermische Anbindung des Kühlkörpers geringer als bei höheren Leistungen. Die Vorteile
des diskreten Aufbaus liegen in einem reduzierten Fertigungsaufwand bei gleichzeitig geringe-
ren Materialkosten im Vergleich zu einer modulbasierten Lösung.
4.3.1 Parasitäre Elemente diskreter Gehäuse
Anhand verbreiteter Gehäusetypen für Leistungs-MOSFETs mit niedriger Zwischenkreisspan-
nung soll nachfolgend auf die parasitären Elemente diskreter Bauelemente eingegangen werden.
Abb. 4.9 zeigt verbreitete Gehäusetypen.
In Tabelle 4.3 sind die parasitären Elemente der diskreten Gehäuse aufgeführt.
a) b) c) d)
Abb. 4.9: Gehäuseformen moderner Leistungs-MOSFETs für niedrige Zwischenkreisspannun-
gen: a) TO220, b) D2PAK, c) D2PAK 5 Pin, d) Power-SO-8-LFPAK [75], [76]
Gehäuseform par. Induktivität par. Kapazität par. Widerstand
TO220 7,5 nH 12 pF 1,0 mΩ
D2PAK 6,0 nH N/A 1,5 mΩ
D2PAK 5 Pin 5,3 nH N/A 0,8 mΩ
Power-SO-8-LFPAK 1,8 nH N/A 0,2 mΩ
Tab. 4.3: Übersicht zur Abschätzung parasitärer Elemente für diskrete Gehäuseformen [58],
[77], [78], [79]
4.3.2 Parasitäre Elemente der Leiterbahnen
Bei Anwendungen mit hohen Betriebsströmen, die erhöhte Leiterquerschnitte und eine verbes-
serte Kühlung erfordern, kommen bei diskret aufgebauten Umrichtern sogenannte IMS-Platinen
(Insulated Metal Substrate) zum Einsatz. Hier wird statt des üblichen Platinenbasismaterials
(wie z.B. FR4) ein Aluminiumsubstrat als Träger für die Kupferleiterbahnen verwendet, von
denen es durch eine mehrere 100 µm dicke Isolationsschicht getrennt ist. Dadurch werden die
notwendige elektrische Isolationsfestigkeit und eine ausreichende Wärmeabfuhr zur Unterseite
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der Platine gewährleistet. Abb. 4.10 zeigt einen vertikalen Schnitt und die Oberflächenstruk-
tur einer IMS-Platine mit einem aufgelöteten Leistungshalbleiter im Vergleich zum modularen
Aufbau mittels DCB-Substrat (Abb. 4.11).
Die durch IMS-Platinen gegebene Möglichkeit, die Steuerschaltung, die Leistungshalbleiter
und die Zwischenkreiskondensatoren auf derselben Platine zu integrieren, erleichtert die Ferti-
gung und den Aufbau der Schaltung, weist jedoch Nachteile bei Fehlersuche und Reparaturen
auf. Die thermische Kopplung von Steuerteil, Zwischenkreis und Leistungshalbleitern ist oft-
mals höher als bei modularem Aufbau und bedarf daher besonderer Beachtung.
Leistungshalbleiter
(diskretes Gehäuse)
organischer Isolator
AlCu
Abb. 4.10: Vertikale Struktur einer IMS-
Platine
Bonddrähte
Cu
CuChip
keramischer Isolator
(z.B. Al O  oder AlN)2 3
Abb. 4.11: Vertikale Struktur eines DCB-
Substrates
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4.4 Auswirkungen von parasitären Widerständen
Als parasitäre Widerstände bezeichnet man alle unerwünschten elektrischen Widerstände, die
aus der Nichtidealität elektrischer Bauteile resultieren, insbesondere die Bahnwiderstände von
Leitern und Halbleitern. Technisch sind diese Widerstände unvermeidbar, da sie durch die elek-
tronische Struktur der betreffenden Materialien bestimmt sind.
4.4.1 Gleichstromverluste
Insbesondere bei Anwendungen mit hohen Betriebsströmen tragen Gleichstromverluste einen
erheblichen Anteil zu den Gesamtverlusten bei. DC-Verschienungen, Anschlussterminals und
Leistungskabel müssen entsprechend dimensioniert werden, dabei werden der Minimierung der
Verluste die Kosten für die Verwendung stärkerer Kupferleiter gegenübergestellt und ein Kom-
promiss muss applikationsabhängig gefunden werden.
4.4.2 Spannungsabfälle
In Umrichtern mit niedrigen Zwischenkreisspannungen (12 V - 60 V) machen sich bei hohen
Strömen trotz der Verwendung sehr niederohmiger Verbindungen Spannungsabfälle bemerkbar,
die nicht vernachlässigt werden dürfen, da sie leistungsmindernd wirken und durch weitere
Erhöhung des Stromes ausgeglichen werden müssen. So reduziert z.B. der ohmsche Widerstand
von Batteriezuleitung und Anschlussklemmen in Höhe von 25 mΩ bei einem Gleichstrom von
100 A die Spannung um 2,5 V und damit um 10 % im vorliegenden Anwendungsfall eines 24 V-
Systems. Die Reduzierung der parasitären Widerstände der Leiter kann in der Praxis durch
Verwendung größerer Leiterquerschnitte erreicht werden.
4.4.3 Wechselstromverluste
Mit zunehmender Frequenz ist eine Stromverdrängung in die äußeren Schichten des Leiters
physikalisch gegeben. Die effektiv genutzte Fläche des Leiterquerschnitts nimmt ab, was zu
einer Erhöhung des Widerstands führt.
Typischerweise muss bei Anwendungen mit Schaltfrequenzen von mehr als 1 kHz der erhöhte
Wechselstromwiderstand des Kommutierungskreis nach Gleichung 2.28 berücksichtigt werden.
Dieser wirkt sich auch auf die Verluste in den Zwischenkreiskondensatoren aus. Die typischen
Frequenzen der Ströme in den Motorzuleitungen liegen im Bereich von 0-400 Hz. Ob und wie
stark sich an dieser Stelle Wechselstromwiderstände auswirken, hängt maßgeblich von der Ap-
plikation und dem Typ der verwendeten elektrischen Maschine ab.
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4.5 Auswirkungen von parasitären Induktivitäten
Für den sicheren und effizienten Betrieb eines Umrichters sind die parasitären Induktivitäten des
Kommutierungskreises und seiner Teilbereiche von besonderer Bedeutung. Im nachfolgenden
Abschnitt sollen die möglichen Auswirkungen von parasitären Induktivitäten auf die System-
eigenschaften dargestellt und anhand von Messungen analysiert werden. Durch Kenntnis dieser
Einflussgrößen kann bereits in der ersten Phase des Entwicklungsprozesses eine Abschätzung
ihres Einflusses auf das Betriebsverhalten eines Umrichters erfolgen, wodurch spätere Desi-
gnanpassungen vermieden werden können.
Die Auswirkungen der parasitären Elemente werden hier am Beispiel von Niedrigstspannungs-
MOSFETs mit hohen Stromtragfähigkeiten messtechnisch untersucht. Die niedrige Sperrspan-
nungsfestigkeit UBR,DSS und Versorgungsspannung in Verbindung mit schnellen Schaltzeiten
führt bei diesen Bauteilen zu induzierten Spannungen von derselben Größenordnung wie die der
Zwischenkreisspannung [66]. In einigen Fällen kann die induzierte Spannung sogar ein Vielfa-
ches der Zwischenkreisspannung betragen, etwa im Bereich der Automotive-Lenksteuerungen
(EPS, engl. electric powered steering) mit typischerweise 12 V Zwischenkreisspannung. Daher
sind insbesondere Anwendungen mit Niedrigstspannungsbauteilen auf eine Optimierung der
parasitären Elemente angewiesen.
Die grundlegenden Prinzipien und abgleiteten Designregeln sind jedoch aufgrund ihrer physika-
lischen Ursachen allgemeingültig und können auch auf Hochspannungs-MOSFETs und andere
Leistungshalbleiteranwendungen, etwa auf Basis von IGBTs oder SiC-Bauelementen, übertra-
gen werden.
4.5.1 Einfluss auf die erforderliche Sperrspannung der Leistungshalbleiter
Die parasitären Induktivitäten speichern eine kleine Energiemenge in Form eines Magnetfeldes
und geben sie als induzierte Spannung ab, sobald der Strom (z.B. durch einen Leistungshalblei-
ter) abgeschaltet wird [80].
Der Stromgradient während des Abschaltvorganges (di/dt < 0) erzeugt nach 4.1 eine Überspan-
nung am schaltenden Bauelement:
Uind =UDS−L · didt (4.1)
Diese Überspannungen müssen zum Schutz der Leistungshalbleiter innerhalb bestimmter Gren-
zen gehalten werden, da sie beim Überschreiten der maximalen Sperrspannung UBR,DSS des
Leistungshalbleiters zu seiner Zerstörung führen können.
Neben der Zerstörung des Leistungshalbleiters können weitere Folgeschäden auftreten, etwa
durch Kurzschlüsse im Umrichter. Ein Ausfall des Gesamtsytems ist eine mögliche Folge.
Eine weitere negative Auswirkung parasitärer Induktivitäten tritt auf bei Umrichtern, die auf
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schnellschaltenden Dioden bzw. bei IGBTs der neueren Generationen basieren. Hier werden
Bauteile zur Reduzierung der Schaltverluste unsoft ausgelegt, wodurch die Gefahr eines soge-
nannten Rückstromabrisses steigt. Hierbei werden die Ladungsträger in der Diode so schnell
abgebaut, dass die Diode schlagartig aus dem leitfähigen Zustand in den Sperrzustand ver-
setzt wird. Es treten dabei sehr hohe Stromgradienten auf, die an parasitären Induktivitäten des
Kommutierungskreises hohe Spannungen induzieren, welche ebenfalls Bauelemente zerstören
können.
4.5.2 Einfluss auf die Durchlassverluste
Insbesondere bei MOSFETs, die nicht in Superjunction-Bauweise ausgeführt sind, besteht ein
starker Zusammenhang von Durchlasswiderstand RDS(on) und maximaler Sperrspannung UBR,DSS
gemäß des funktionalen Zusammenhanges [3], [81]:
RDSon ∝U(BR)DSS2.4..2.6 (4.2)
Abbildung 4.12 zeigt den funktionalen Zusammenhang zwischen U(BR)DSS und dem resultie-
renden Widerstand, der hier aufgrund der variablen Halbleitereigenschaften als relativer Wider-
stand RDS/RDS(30V ) angegeben wird. Es ist ersichtlich, dass die Erhöhung der Sperrspannung
eines MOSFETs z.B. von 75 V auf 100 V bei gleicher Halbleitertechnologie eine Vergröße-
rung des Durchlasswiderstandes um den Faktor 2 bewirkt (vgl. [2]). Da die parasitären Induk-
tivitäten in Niedrigstspannungsumrichtern die Hauptursache von Überspannungen darstellen,
ermöglicht ihre Reduktion eine Herabsetzung der benötigten Sperrfestigkeit der verwendeten
Leistungshalbleiter. Somit reduzieren sich die Durchlassverluste.
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Abb. 4.12: Durchlasswiderstand eines MOSFET gegen die Sperrspannung U(BR)DSS aufgetra-
gen, normiert auf 30 V (nach Gl. 4.2); Toleranzen für die Exponenten 2,4 bzw. 2,6
sind gestrichelt dargestellt [81]
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4.5.3 Einfluss auf die maximalen Stromgradienten
Der Vorteil der kurzen Schaltzeiten modernster Leistungs-MOSFETs mit niedriger Spannungs-
festigkeit lässt sich nur in einem niederinduktiven Aufbau voll ausnutzen, da zur Vermeidung
induzierter Überspannungen ansonsten die halbleiterseitig theoretisch mögliche Dynamik der
Stromgradienten (dI/dt) auf ein bestimmtes Maß reduziert werden müssen.
Im Bereich der Niedrigstspannungsanwendungen muss als zusätzlicher Faktor beachtet werden,
dass die maximalen Stromanstiegszeiten nicht mehr allein von den dynamischen Eigenschaften
der Leistungshalbleiter, sondern auch von den passiven Elementen des Aufbaus abhängig sind.
Abbildung 4.13 zeigt die durch parasitäre Induktivitäten bedingte maximal mögliche zeitliche
Änderung des Stromes in einem expemplarischen Vergleich für Zwischenkreisspannungen von
24 V und 400 V (der ohmsche Widerstand sei hier vernachlässigt, vgl. Gleichung 4.1).
Während bei Anwendungen mit Zwischenkreisspannungen von 400 V (oder höher) die maxi-
male Stromsteilheit bei Kommutierungskreisinduktivitäten bis 50 nH größer ist als 8000 A/µs
und somit die Dynamik der aktiven Bauteile über die Stromanstiegszeiten bestimmt, gilt dies für
Niedrigstspannungsanwendungen bei hohen Strombelastbarkeiten nicht. Hier bestimmt meist
die parasiäre Induktivität des Zwischenkreises die maximalen Stromänderungsraten. So wird
zum Beispiel bei einer Zwischenkreisspannung von Uzwk = 24 V mit einer parasitären Induktivi-
tät von 50 nH der Stromanstieg auf 480 A/µs begrenzt, obwohl die dynamischen Eigenschaften
moderner Niedrigstspannungs-MOSFETs ein Vielfaches dieses Stromanstieges zulassen wür-
den, vgl. Tabelle 4.4. Eine Minimierung der parasitären Induktivität bildet daher insbesondere
im Niedrigstspannungsbereich und bei hohen Strombelastungen die Voraussetzung für schnel-
les, verlustarmes Schalten.
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Abb. 4.13: Maximale zeitliche Stromänderung für Zwischenkreispannungen von 24 V
(blau) und 400 V (rot) bei parasitären Induktivitäten von 1 bis 100 nH im
Kommutierungskreis
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Halbleiter Typ
UBR,DSS
in V
tr / t f
in ns
@ID in A
(10%-90%)
typ. Stromgradienten*
(Ein- / Ausschalten
in A /µs)
Optimos 3 IPB019N06L3G 60 79 / 38 80 1013 / 2105
ISiT180 customized 70 98 / 66 100 1020 / 1515
CoolMOS IPW65R660CFD 650 8 / 10 2,56 320 / 256
Tab. 4.4: Schaltzeiten moderner Leistungs-MOSFETs (*berechnet aus dynamischer Charakte-
ristik gemäß Datenblattangaben, tr und t f jeweils für 10 %-90 % ID [82], [83])
4.5.4 Einfluss der partiellen Schaltungsinduktivitäten auf das Schaltverhalten
Neben der direkten Beeinflussung der Stromdynamik durch die parasitäre Induktivität kön-
nen Rückwirkungen auf weitere dynamische Eigenschaften des Leistungshalbleiters beobachtet
werden. Das Schaltverhalten eines Leistungshalbleiters kann durch drei parasitäre Induktivitä-
ten beeinflusst werden, die sich in den Strompfaden des Drain-, Source- oder Gateanschlusses
befinden. Abbildung 2.4 zeigt eine Halbbrückenschaltung, bei der zur Veranschaulichung der
enthaltenen parasitären Elemente für den MOSFET in der unteren Brückenhälfte das vollstän-
dige Ersatzschaltbild angegeben ist (Abb. 2.5).
4.5.4.1 Einfluss der Gesamtinduktivität Lσ ,Zwk auf das Schaltverhalten
Nachfolgend wird der Einfluss von Lσ ,Zwk auf das Schaltverhalten von Niedrigstspannungs-
MOSFETs für Hochstromanwendungen untersucht. Zu diesem Zweck wurden fünf verschiede-
ne Zwischenkreise mit definierten parasitären Induktivitäten aufgebaut und im Labor hinsicht-
lich ihrer Auswirkungen auf die Strom- und Spannungsverläufe bei den Ein- und Ausschaltvor-
gängen untersucht. Die Messungen sind in Abbildung 4.14 dargestellt.
Die Beeinflussung des dynamischen Schaltverhaltens wurde mittels des Doppelpulsversuches
(siehe Abschnitt 3.6.4) bei einer Zwischenkreisspannung von 25 V und einem Drainstrom von
100 A untersucht. Die Messungen zeigen, dass sich die parasitären Induktivitäten vor allem
auf die Dynamik des Stromes auswirken, Abb. 4.14a) und b). Bedingt durch die geringe Zwi-
schenkreisspannung von 25 V zeigt sich hier die begrenzende Einflussnahme der parasitären
Induktivitäten besonders stark (vgl. Abb. 4.13). Die Stromanstiegszeiten erhöhen sich für die
hier untersuchte Vergrößerung der Kommutierungsinduktivität Lσ ,ZWK von 29 nH bis 56 nH auf
Zeiten von 102 ns bis 187 ns, sie skalieren also annährend linear (s. Abb. 4.15). Die Stromfall-
zeiten t f ,i werden weniger stark beeinflusst, hier beträgt die Abweichung für die Verdopplung
der Induktivität nur etwa 30 % (vgl. Abb. 4.15). Die Dynamik der Drain-Source-Spannung t f ,u
und tr,u zeigt für den Einschaltvorgang nur eine schwache Abhängigkeit von Lσ ,ZWK , vgl. Abb.
4.14 c) und d). Die Einschaltverluste sinken mit zunehmender parasitärer Induktivität (siehe
Abb. 4.14 e), während die Ausschaltverluste ansteigen (Abb. 4.14 f). Es ist zu beachten, dass
die Skalierung der Energie Esw in beiden Fällen unterschiedlich ist.
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Abb. 4.14: Schaltvorgang des MOSFET ISiT180 für verschiedene parasitäre Induktiväten des
Kommutierungskreises: 33 nH, 38 nH, 46 nH, 54 nH, 64 nH bei UZwk = 25 V,
ID = 100 A, Rg = 8,2 Ω, Tj = 25 ◦C, Zeitskalierung: 100 ns / div
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Der Vergleich der absoluten Werte für die Schaltverlustenergien zeigt, dass die Ausschaltver-
luste wesentlich stärker von den parasitären Induktivitäten beeinflusst werden, als die Einschalt-
verluste.
Die Abbildungen 4.14 g) und h) zeigen die Gatespannung UGS beim Ein- bzw. Abschalten. Die
unteren Abbildungen 4.14 i) und j) zeigen die dazugehörigen Gateströme IG. Die Beeinflussung
der Gatespannungen und -ströme durch Lσ ,ZWK ist vernachlässigbar.
Abbildung 4.15 und Tabelle 4.5 zeigen eine Übersicht über die aus den Messungen gewonne-
nen Daten. Schaltzeiten sind hier als mittlere Anstiegs- und Fallzeiten zwischen 10 % ID und
90 % ID angegeben.
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Abb. 4.15: Strom- und Spannungsein- und -ausschaltzeiten für den MOSFET ISiT 180 bei
UZwk = 25 V, ID = 100 A, Rg = 8,2Ω, Tj = 25 ◦C
Lσ ,Zwk 29 nH 33 nH 41 nH 48 nH 56 nH
Uind 30,8 37,6 44,0 48,5 52,0 [V]
tr,i 102 124 133 171 187 [ns]
t f ,i 85 91 101 111 122 [ns]
tr,u 147 145 133 122 116 [ns]
t f ,u 138 131 128 122 125 [ns]
Tab. 4.5: Gemessene elektrische Parameter des MOSFET ISiT 180 in Abhängigkeit von Lσ ,Zwk
bei UZwk = 25 V, ID = 100 A, Rg = 8,2Ω, Tj = 25 ◦C
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4.5.4.2 Einfluss der Gateanschlussinduktivität Lσ ,GS auf das Schaltverhalten
Die parasitäre Induktivität des Gateanschlusses Lσ ,GS ergibt sich aus der Induktivität der Gate-
leitung zwischen Treiberschaltung und MOSFET. Untersucht wurde der Einfluss von Lσ ,GS auf
das Schaltverhalten des in Kapitel 8.2.2 vorgestellten MOSFETs ISiT 180.
Dafür wird unter Beibehaltung des Treibers und des Gatevorwiderstandes das dynamische Schalt-
verhalten bei unterschiedlichen Gateanschlusskabellängen untersucht. Die Messergebnisse für
das Schaltverhalten des Drainstromes ID, der Drain-Source-Spannung UDS, der Gate-Source-
Spannung UGS und des Gatestromes IG sind in Abbildung 4.16 dargestellt. Die Ergebnisse sind
in Tabelle 4.6 zusammengefasst.
Es zeigt sich, dass die Auswirkung der Gateinduktivität auf das Schaltverhalten von Niedrigst-
spannungs-MOSFETs gering ist. Erst eine erhebliche parasitäre Induktivität von einigen 100 nH
(100 nH werden durch eine etwa 10 cm lange Drahtzuleitung erzeugt) in Kombination mit ei-
nem auf Rg = 3,9Ω reduzierten Gatevorwiderstand erlaubt die Messung von Abweichungen in
den Schaltvorgängen. Die Ein- und Ausschaltverzögerungszeiten td,on und td,o f f steigen mit
zunehmender Anschlussinduktivität an, da der Gradient des Gatestroms Ig reduziert und so-
mit die Gatekapazität langsamer umgeladen wird. Der Effekt ist bei der Einschaltverzögerung
stärker ausgeprägt, da die zeitliche Verzögerung bis zum Erreichen der Schwellenspannung
Ugs,th = 4,4 V beim Einschalten größer ist.
Die Stromanstiegs- und -fallzeiten tr,i und t f ,i zeigen im untersuchten Betriebspunkt kaum mess-
bare Beeinflussung. Die Spannungsanstiegs- und -fallzeiten tr,u und t f ,u reduzieren sich gering-
fügig mit zunehmender Induktivität. In der Abbildung 4.16 ist dies vor allem im Bereich der
fallenden Spannungsflanke beim Einschalten sichtbar. Ab dem Zeitpunkt t = 220 ns ist der Ga-
testrom Ig für die höherinduktiven Zuleitungen größer, wodurch das vollständige Einschalten
des MOSFET beschleuinigt werden kann. Trotz der geringfügigen gemessenen Verkleinerung
von tr,u und t f ,u und einer daraus resultierenden geringfügigen Reduzierung der Schaltverluste
ist eine niederinduktive Auslegung des Gatestromkreises anzustreben, da die Einkopplung von
Störspannungen durch externe Magnetfelder mit wachsender parasitärer Induktivität zunimmt.
Untersuchungen und Optimierungsansätze zu dieser Thematik werden in Kapitel 8.5.1 darge-
stellt.
Lσ ,GS 20 nH 200 nH 400 nH
Uind 43,5 44 42,8 [V]
td,on 43 60 66 [ns]
tr,u 71 70 66 [ns]
td,o f f 213 216 216 [ns]
t f ,u 76 74 66 [ns]
Tab. 4.6: Gemessene elektrische Parameter des MOSFET ISiT 180 in Abhängigkeit von Lσ ,GS
bei UZwk = 25 V, ID=100 A, Lσ ,ZWK = 29 nH, Rg = 3,9Ω, Tj = 25 ◦C
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Abb. 4.16: Schaltvorgang des MOSFETs ISiT 180 für Variation von Lg mit konstantem Vor-
widerstand Rg = 3,9Ω; blau: Lg = 20 nH, rot: Lg = 200 nH, grün: Lg = 400 nH bei
UZwk = 25 V, ID = 100 A, Tj = 25 ◦C, Zeitskalierung: 100 ns / div
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4.5.4.3 Einfluss der Sourceinduktivität LCS auf das Schaltverhalten
Die Induktivität LCS beeinflusst das Schaltverhalten des MOSFETs durch die negative Rück-
kopplung auf die Spannung UGS des Treibers, siehe Abbildung 4.17. Je größer die Induktivität
LCS gewählt wird, desto stärker wird die Rückkopplung des Stromgradienten di/dt beim Aus-
schaltvorgang und umso stärker wird der Abschaltvorgang gebremst. Abhängig von der Größe
von LCS lässt sich der Stromgradient für den in Abb. 4.17a) gezeigten Fall beim Abschalt-
vorgang steuern. Dies ist insbesondere dann interessant, wenn die herkömmliche Methode der
Widerstandsansteuerung nur eine unzureichende Anpassung der Schaltgeschwindigkeit bietet.
Die Untersuchungen und Ergebnisse zu diesem Thema wurden in [55] veröffentlicht. Für High
Voltage MOSFETs wurden von [56] und für IGBTs von [84] vergleichbare Untersuchungen
durchgeführt, wobei ähnliche Ergebnisse erzielt wurden. Die grundsätzlichen Zusammenhänge
sind somit auch auf andere Leistungshalbleitertypen übertragbar.
Die Erhöhung der Induktivität Lσ ,CS bewirkt beim Ausschalten des MOSFETs, also bei negati-
vem Drainstromgradienten, die Induktion einer Gegenspannung Uind . Durch die damit verbun-
dene Anhebung der Gate-Source-Spannung kommt es zu einer Verlangsamung des Ausschalt-
vorganges. Beim Einschaltvorgang kehrt sich dieser Effekt um: die über der Source-Indukvitität
induzierte Spannung des positiven Drainstromgradienten wirkt der Gatespannung (Aufladung
des Gates) entgegen und verlangsamt auch hier den Schaltvorgang. Die Anpassung der gemein-
samen Source-Induktivität kann daher in Kombination mit einer Anpassung des Gatevorwider-
stands genutzt werden, um das Schaltverhalten von Niedrigstspannungs-MOSFETs zu kontrol-
lieren, vgl. [55].
Lσ,CS
Lσ,CS
Abb. 4.17: Realisierung des Source-Anschlusses: a) mit Kopplung über Lσ ,CS, b) Hilfssource-
Anschluss für Anwendungen mit kurzen Schaltzeiten
4.5.5 Beeinflussung der Schaltverluste durch Lσ ,Zwk
Die Betrachtung der Schaltverluste (Abbildung 4.18 und Tabelle 4.7) zeigt eine Reduzierung der
Einschaltverluste bei Erhöhung von Lσ ,Zwk, da die Stromanstiegszeit gebremst wird, während
die Spannungsfallzeit nahezu konstant bleibt. Der Effekt auf die Ausschaltverluste ist erheblich
größer, die höheren induzierten Spannungen und das langsamere Abfallen des Stromes füh-
ren hier zu einer Erhöhung der Schaltverluste. Die Betrachtung der Gesamtverluste zeigt, dass
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der Anstieg der Ausschaltverluste die Abnahme der Einschaltverluste bei weitem überschreitet
und somit eine Erhöhung der Gesamtverluste zu beobachten ist (Abb. 4.18). Die Schaltverluste
limitieren die maximal mögliche Schaltfrequenz, wenn bei gegebenen thermischen Randbedin-
gungen die maximale Sperrschichttemperatur des Bauteils erreicht wird. Ihre Minimierung hat
also direkten Einfluss auf die maximal mögliche Schaltfrequenz bzw. auf den Wirkungsgrad der
Halbleiter [85].
Lσ ,ZWK 29 nH 33 nH 41 nH 48 nH 56 nH
Esw(on) 102 91 72 58 49 [µJ]
Esw(o f f ) 580 650 727 788 846 [µJ]
Esw(ges) 682 741 799 846 895 [µJ]
Tab. 4.7: Gemessene elektrische Parameter des MOSFET ISiT 180 in Abhängigkeit von Lσ ,GS
bei UZwk = 25 V, ID = 100 A, Rg = 8,2 Ω, Tj = 25 ◦C
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Abb. 4.18: Ein-, Ausschalt- und Gesamtverluste in Abhängigkeit von der parasitären Indukti-
vität des Kommutierungskreises des MOSFET ISit 180 bei UZwk = 25 V, ID = 100 A,
Rg = 8,2 Ω, Tj = 25 ◦C
4.5.6 Einfluss auf die thermischen Eigenschaften
Die bei Ausschaltvorgängen induzierten Überspannungen beeinflussen die Verlustenergie eines
Leistungshalbleiters und haben somit direkte Auswirkung auf sein Temperaturverhalten (sie-
he Tab. 4.7). Mit Hilfe des simulativ bestimmten Wertes für den Wärmeübergangswiderstand
Rth( j,h) von 0,72 K/W (im verwendeten Moldmodul mit MOSFET ISiT180, je Halbleiter) las-
sen sich die resultierenden Sperrschichttemperaturen des MOSFETs für verschiedene parasitäre
Induktivitäten bei einer Kühlkörpertemperatur von 80◦C und einem als konstant angenomme-
nen Durchlassverlust von 7,5 W bei I˜D = 100 A rechnerisch bestimmen. Abbildung 4.19 zeigt
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die resultierenden Temperaturutnerschiede zwischen Sperrschicht und Kühlkörper (∆Tj,KK) für
verschiedene parasitäre Induktivitäten des Kommutierungskreises. Für parasitäre Induktivitäten
zwischen 20 und 60 nH ändert sich ∆Tj,KK um etwa 3 K (16 kHz) bzw. 6 K (32 kHz). Die pa-
rasitäre Induktivität hat somit einen deutlichen Einfluss auf die thermischen Eigenschaften des
Gesamtsystems.
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Abb. 4.19: Abhängigkeit von ∆Tj,KK von der durch parasitäre Induktivitäten beeinflussten
Gesamtverlustleistung für fsw = 16 kHz bzw. 32 kHz (berechnet); bei UZwk = 25 V,
ID = 100 A, Rg = 8,2 Ω, Tkk = 80 ◦C
4.5.7 Einfluss auf LC-Oszillationen
Die parasitären Induktivitäten können mit den im Aufbau enthaltenen passiven Kapazitäten oder
den parasitären Elementen in aktiven Bauelementen LC-Schwingkreise bilden, die zur Entste-
hung von Spannungs- und Stromschwingungen mit großen Amplituden führen können. Diese
Oszillationen beeinflussen sowohl die Schaltverluste als auch die elektromagnetischen Emis-
sionen auf negative Weise (vgl. 5. Kapitel und 4.5.5).
Auch die parasitären Elemente innerhalb der aktiven Bauelemente einer Schaltung können
Kopplungen mit parasitären Elementen des Aufbaus verursachen. Die Gateinduktivität Lσ ,GS
koppelt zum Beispiel resonant mit der Eingangskapazität des MOSFETs, wobei der Gatevorwi-
derstand allerdings zu einer Dämpfung der Oszillationen beiträgt, sodass in den meisten Fällen
die Auswirkung von Lσ ,GS gering ist.
Die Source-Induktivität koppelt mit der DS-Kapazität des MOSFETs sowie mit der intrinsi-
schen Kapazität der Diode. Hier ist die Oszillation nur durch die vernachlässigbaren Widerstän-
de der Leiter gedämpft und fällt daher bei den Schaltvorgängen erheblich stärker aus. Zusätzlich
ist sie über die Millerkapazität an die Gatekapazität gekoppelt und wirkt sich somit über UGS
auch auf UDS und ID aus.
Ihre Oszillationsfrequenz liegt typischerweise im Bereich einiger 10 MHz, was sich aus der
Größenordnung der beteiligten parasitären Elemente ergibt und sich anhand des Emissions-
spektrums nachvollziehen lässt.
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Das Ersatzschaltbild in Abbildung 2.5 zeigt folgende Kopplungen:
• Lσ ,D und Lσ ,S mit CGD und CDS: starke Kopplung, nur schwach gedämpft, Auswirkung
auf UDS, UGS und ID
• Lσ ,GS mit CGS und CDS: mittlere Kopplung, gedämpft durch RG, Auswirkung (schwach)
auf UGS
• Lσ ,CS mit CGS und CDS: starke Kopplung, nur schwach gedämpft, Auswirkung auf UDS,
UGS und ID
4.5.8 Einfluss auf die Lebensdauer der Bauelemente
Das Überschreiten der Durchbruchspannung UBR,DSS kann bei MOSFETs einen Avalanche-
prozess verursachen, bei dem einzelne Elektronen durch das anliegende hohe elektrische Feld
beschleunigt werden und durch Stoßprozesse Elektron-Loch-Paare bilden, die zu einem lawi-
nenartigen Anwachsen des Stromflusses führen.
Insbesondere beim Schalten von induktiven Lasten ohne externe Schutzbeschaltung (engl.: Un-
clamped Inductive Switching) kann dieser Effekt auftreten. Dabei wird erhebliche thermische
Energie freigesetzt (siehe Gleichung 4.3, [86]), die einzelne Zellen des Bauteils beschädigen
und bei periodischem Auftreten von Avalancheprozessen das Bauteil zerstören kann [86].
Etherm =
1
2
· Ipeak ·UBR,DSS ·
(
Lσ · IpeakUBR,DSS−UDS
)
(4.3)
Auch an anderer Stelle können induzierte Überspannungen Schäden hervorrufen: Die Gateoxi-
de moderner PowerMOS Bauelemente sind sehr dünn (< 100 nm), eine Überschreitung der
zulässigen Spannung UGS schädigt diese Isolationsschicht und reduziert daher die Lebensdauer
der Bauelemente [87].
Neben der direkten Zerstörung sind durch die an parasitären Elementen induzierten Überspan-
nungen somit auch Schädigungen möglich, die erst nach einiger Zeit zu einem Ausfall führen
und daher als lebensdauerreduzierend klassifiziert werden können.
4.5.9 Einfluss auf Stromsymmetrie bei Parallelschaltung von Leistungshalbleitern
Um die Stromtragfähigkeit von Umrichtern bei erhöhten Leistungsanforderungen zu gewähr-
leisten, werden innerhalb von Leistungsmodulen mehrere Halbleiter gleichen Typs parallel
betrieben, oder es werden ganze Module parallel geschaltet. Eine homogene Stromverteilung
zwischen den beteiligten Leistungshalbleitern bzw. -modulen ist essentiell, um die zulässigen
Betriebsgrenzen jedes Bauteils einzuhalten. Unterschieden wird dabei zwischen der statischen
Stromverteilung, die sich beispielsweise während der Einschaltdauer der Leistungshalbleiter
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einstellt und der dynamischen Stromverteilung während des Auftretens von Transienten (einige
10 ns bis einige µs), etwa während der Ein- oder Ausschaltvorgänge der Leistungshalbleiter.
Unsymmetrien der ohmschen Widerstände innerhalb paralleler Strompfade führen zu statio-
nären inhomogenen Stromverteilungen. Es kann dadurch zu einer Überbelastung einzelner Bau-
elemente kommen.
Abweichungen in den parasitären Induktivitäten zwischen einzelnen Pfaden bewirken Unsym-
metrien, die sich nur bei dynamischen Stromänderungen auswirken, dort jedoch zu erheblichen
Abweichungen bei der Stromaufteilung zwischen den Bauelementen führen [64] und zudem
Oszillationen zwischen den Chips hervorrufen können.
Zur Verdeutlichung dieses Zusammenhanges sei hier als Beipiel die Parallelschaltung dreier
Niedrigspannungs-MOSFETs gemäß Abbildung 4.20 angenommen, bei denen sich die paralle-
len Strompfade um einige nH unterscheiden.
Zwischenkreis
B1 B2 B3
6 nH
6 nH
2 nH 4 nH 6 nH
2 nH 4 nH 6 nH
Abb. 4.20: Ersatzschaltbild: Parallelschaltung von MOSFETs unterschiedlicher
Kommutierungskreisinduktivitäten
Für eine Zwischenkreisspannung von 24 V ergeben sich die folgenden Stromgradienten, die bei
einer Schaltzeit von 100 ns zu den in Tabelle 4.8 angegebenen Abweichungen in der dynami-
schen Stromaufteilung führen.
B1 B2 B3
Kommutierungsinduktivität / nH 16 20 24
Stromgradient / (A/µs) 1500 1200 1000
Strom nach 100 ns / A 150 120 100
Tab. 4.8: Berechnete Stromgradienten und Stromverteilungen für drei Halbbrücken mit unter-
schiedlicher parasitärer Induktivität
Diese einfache Abschätzung zeigt, dass die durch unterschiedliche parasitäre Induktivitäten
verursachten dynamischen Prozesse einen zwar nur kurzzeitigen, aber hohen Einfluss auf die
Stromaufteilung zwischen den Bauteilen haben. In einer Anwendung, bei der die Leistungs-
halbleiter auf die entsprechenden Nennströme ausgelegt sind, könnte der gezeigte Einfluss die
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thermische Zerstörung des Bauteils durch Überstrom bedeuten. Bedingt durch den positiven
Temperaturkoeffizienten von MOSFETs symmetriert sich der Strom im statischen Betrieb (nach
einigen µs Einschaltdauer).
Neben den passiven Elementen einer Schaltung sind auch die Bauteilschwankungen der Leis-
tungshalbleiter entscheidend für die Stromverteilung. Untersuchungen zu den Einflüssen unter-
schiedlicher Eigenschaften der aktiven Bauteile wurden zum Beispiel in [88] statistisch und in
[89] messtechnisch durchgeführt und sollen an dieser Stelle nicht Teil weiterer Untersuchungen
sein.
4.5.10 Einfluss der parasitären Elemente von Bonddrähten in Leistungsmodulen
Die oberseitige Kontaktierung von Leistungshalbleitern erfolgt heute in den meisten Fällen
durch Bonddrähte. Um eine ausreichende Stromtragfähigkeit zu gewährleisten, werden dabei
mehrere parallel liegende Bonddrähte verwendet.
Die parallele Anordnung der Drähte führt zu einer Mitkopplung ihrer parasitären Induktivitäten,
was einige unerwünschte Effekte verursachen kann, die nachfolgend beschrieben werden.
4.5.10.1 Unsymmetrie der dynamischen Stromverteilung
Die Kopplung zwischen den Bonddrähten ist nicht konstant, da bei parallel verlaufenden Bond-
drähten, bedingt durch die Überlagerung der magnetischen Felder, die inneren Drähte eine stär-
kere Kopplung aufweisen als Bonddrähte am Rand. Der in Kapitel 2.5.3 erläuterte Proximity-
effekt bewirkt eine unsymmetrische Stromverteilung zwischen den Bonddrähten.
Abbildung 4.21 zeigt die Simulation der Stromdichte für sechs parallele Bonddrähte (Durch-
messer: 300 µm, Iges = 50 A), die im Abstand von 0,5 mm parallel verlaufen. Mit zunehmender
Frequenz findet eine Stromverdrängung auf die äußeren Bonddrähte statt, bei denen sich der
Strom wiederum in den außen liegenden Schichten konzentriert.
f = 0 Hz (DC)
f = 100 kHz
f = 500 kHz 
f = 1 Mhz 
f = 2 Mhz 
Abb. 4.21: Darstellung der Stromdichteverteilung in parallelen Bonddrähten in Abhängigkeit
von der Schaltflankenfrequenz; Durchmesser 2r = 300 µm; Abstand d = 0,5 mm;
Iges = 50 A
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Während im Gleichstromfall (f = 0 Hz) eine homogene Stromverteilung vorliegt, treten für hö-
here Frequenzen (Schaltvorgänge) stärkere Abweichungen auf (f > 1 MHz). Dies bewirkt eine
Unsymmetrie der Stromverteilung, die in Abbildung 4.22 für verschiedene Frequenzen dar-
gestellt ist. Dabei wird deutlich, dass die Auswirkungen der Unsymmetrie durch den Proxi-
mityeffekt stark zunehmen und dadurch Abweichungen um den Faktor 2 zwischen einzelnen
Bonddrähten auftreten. Bedingt durch die Symmetrie des Aufbaus sind die ermittelten Werte
jeweils für die symmetrischen Paare der Bonddrähte (Bonddrähte 1 und 6, 2 und 5 sowie 3 und
4) identisch und daher hier nicht gesondert dargestellt.
Je nach elektronischer Struktur des verwendeten Leistungshalbleiters kann dies während der
hochfrequenten Schalttransienten zu unterschiedlicher Belastung der kontaktierten Siliziumzel-
len führen und so zu einer inhomogenen Belastung des Bauteils führen [80].
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Abb. 4.22: Simulation der Stromverteilung in Abhängigkeit der Frequenz bei sechs Bonddräh-
ten, Iges = 50 A; Bonddrähte 1 und 6: schwarz, Bonddrähte 2 und 5: blau, Bonddrähte
3 und 4: rot
4.5.10.2 Einfluss auf die Lebensdauer
Ein weiterer Aspekt, der durch die parasitären Induktivitäten von Bonddrähten und die da-
durch verursachte Magnetfelder beeinflusst wird, ist die Lebensdauer der Verbindung zwischen
Bonddraht und Leistungshalbleiter. Bedingt durch die hohen Temperaturen des Siliziums und
die unterschiedlichen thermischen Ausdehnungskoeffizienten (CTE) sind diese Verbindungen
besonders kritisch, es kann hier zu Rissen oder Brüchen kommen (engl. bond wire lift-off ) [90].
Neben den genannten thermomechanischen Belastungen spielen hier auch parasitäre Effekte
und daraus resultierende elektromagnetisch/mechanische Belastungen eine Rolle: Durch das
Magnetfeld benachbarter Bonddrähte kommt es zur Ausbildung einer Lorentzkraft, welche
senkrecht nach außen auf die Drähte wirkt. Um eine Abschätzung der Größe dieser Kraft zu
ermöglichen, soll von einem Strom von 20 A je Bonddraht bei einer Bonddrahtlänge von 20 mm
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und einem Abstand von 0,5 mm ausgegangen werden. Gemäß der Gleichung
F = Bi l (4.4)
mit Magnetfeldstärke B, Strom i und Leiterlänge l wirkt bei der Annahme eines magnetischen
Flusses von 5 mT (aus Simulation) bei jedem Schaltvorgang auf die äußeren der sechs Bond-
drähte eine Kraft von ca. 6 mN. Diese Kraftwirkung ist zwar gering, wirkt jedoch bei jedem
Schaltvorgang, also mit der Taktfrequenz des Bauteils, und kann in Kombination mit den ther-
mischen Lastzyklen zu einer Ablösung der Chipmetallisierung und somit zu einem Ausfall des
Moduls führen, wie es von [80] und in ähnlicher Form von [91] beobachtet wurde.
4.5.11 Einfluss auf die Systemkosten
Wie in den Abschnitten 4.5.3 und 4.5.2 gezeigt, verringern sich die Schalt- und Durchlassver-
luste eines Umrichters durch Optimierung der parasitären Induktivitäten. Dadurch können der
Kühlaufwand und die damit verbundenen Kosten reduziert werden. Außerdem erhöht sich die
Leistungsdichte des Umrichters.
Auf der anderen Seite kann bei gleichbleibender Kühlung und Reduzierung der Schaltverluste
die Schaltfrequenz des Umrichters erhöht werden. Auf diesem Wege können die passiven Bau-
teile kleiner und damit kostengünstiger dimensioniert und durch das eingesparte Bauvolumen
die Systemkosten weiter reduziert werden.
Mit der Verwendung von Leistungshalbleitern geringerer Spannungsfestigkeiten und somit nach
4.2 geringerem RDS(on) kann gegebenenfalls die benötigte Siliziumfläche innerhalb eines Um-
richters reduziert werden, was ebenfalls die Systemkosten senkt.
4.6 Auswirkungen von parasitären Kapazitäten
4.6.1 Auswirkungen parasitärer Kapazitäten auf das Schaltverhalten
Die Auswirkung aufbaubedingter parasitärer Kapazitäten auf das Schaltverhalten von Niedrigst-
spannungs-MOSFETs ist gering, da sie in den meisten Fällen gegenüber den inneren Kapazitä-
ten des MOSFETs klein sind. Aufbaubedingte parasitäre Kapazitäten liegen in der Größenord-
nungen von einigen hundert pF, während die der internen Kapazitäten von MOSFET mehrere
nF überschreiten können (Bsp. ISIT180 Ciss = 30 nF, Coss = 5 nF.)
Die Auswirkungen parasitärer Kapazitäten zeigen sich jedoch in Form einer Beeinflussung der
hochfrequenten Spannungs- und Stromoszillationen nach den Schaltvorgängen der Leistungs-
halbleiter (siehe Kap. 5.3.3).
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4.6.2 Entstehung von Leckströmen
Die parasitären Kapazitäten eines Aufbaus werden bei jeder Potentialänderung der beteiligten
Leiterbahnen, also während des Schaltvorganges, umgeladen und können einen Stromfluss über
die gemeinsame Bezugsmasse (z.B. das Kühlkörperpotential) verursachen.
Der dabei fließende Erdstrom IE muss im Umrichter über geeignete, nahe an den Leistungs-
halbleitern angebundene, Y-Kondensatoren geführt werden, um einen unerwünschten Strom-
fluss über die Controller- oder Treiberleitungen zu unterbinden, der Probleme der EMV nach
sich ziehen könnte. Dadurch kommt es zur Entstehung leitungsgebundener Gegentaktstörungen
(siehe 2.6.2.1).
4.7 Auswirkung der parasitären Elemente auf die elektromagnetische
Verträglichkeit
Im Allgemeinen werden elektromagnetische Emissionen entweder durch Strom- oder Span-
nungsflanken verursacht (di/dt bzw. du/dt). Physikalisch betrachtet bewirken die zeitlichen
Änderungen dieser Größen die Aufnahme oder die Abgabe elektrischer Energie, die in Form
eines magnetischen Feldes (bei Induktivitäten) oder eines elektrischen Feldes (bei Kapazitäten)
gespeichert ist. Die aus den parasitären Elementen freigesetzte elektrische Energie ist schließ-
lich für die elektromagnetischen Emissionen einer Schaltung mitverantwortlich.
In der EMV-Messtechnik wird zwischen Gegentaktstörungen, die durch den Beitrag der parasi-
tären Induktivitäten verursacht werden, und den Gleichtaktstörungen unterschieden, die durch
kapazitive Effekte hervorgerufen werden, vgl. Kapitel 2.6.2.1 [28].
Es ist daher notwendig, die parasitären Parameter eines Leistungsmoduls genau zu modellieren
und zu bestimmen, wenn eine Aussage über die zu erwartenden EMV-Eigenschaften gefordert
ist. Methoden zur Modellierung und Bestimmung der parasitären Induktivitäten und Kapazi-
täten werden in Kapitel 3. vorgestellt, im nachfolgenden Abschnitt geht es zunächst um die
Charakterisierung der parasitären Elemente und das Verständnis ihrer allgemeinen Eigenschaf-
ten.
4.7.1 Beeinflussung der EMV durch parasitäre Induktivitäten
Gemäß den maxwellschen Gleichungen, aus denen sich das Induktionsgesetz als Spezialfall ab-
leiten lässt, erzeugt jeder zeitlich veränderliche Strom ein Magnetfeld um den stromführenden
Leiter. Entlang der geschlossenen Feldlinien dieses Magnetfeldes wird eine Spannung hervorge-
rufen, die als induzierte Spannung messbar ist und einen Stromfluss bewirkt, dessen Magnetfeld
dem ursächlichem Stromfluss entgegen gerichtet ist (Lenz’sche Regel).
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Somit ist es technisch unvermeidbar, dass jeder Leiterabschnitt eines leistungselektronischen
Aufbaus eine parasitäre Induktivität aufweist. Einzig die Größe der Induktivtät, die (bei kon-
stanter Permeabilität im betrachteten Raum) proportional zur Größe des resultierenden Magnet-
feldes ist, kann durch geometrische Optimierungen reduziert werden.
4.7.2 Beeinflussung der EMV durch parasitäre Kapazitäten
Die heute übliche Aufbau- und Verbindungstechnik moderner Leistungshalbleitermodule führt
zur Entstehung parasitärer Kapazitäten: Die Leistungshalbleiter werden auf einem DCB (engl.:
direct bonded copper) Substrat mittels Lot- oder Sinterverfahren flächig kontaktiert. Die so ent-
stehende vertikale Struktur ist in Abbildung 4.1 dargestellt.
Bedingt durch die Verwendung eines elektrisch isolierenden Substrats entstehen kapazitive
Kopplungen zwischen den Potentialflächen des Moduls und der Rückseitenmetallisierung, die
zur Reduzierung thermischer Spannungen bei Erwärmung des Moduls verwendet werden muss.
Bei Schaltvorgängen der Leistungshalbleiter werden steile Spannungsflanken du/dt erzeugt.
Diese Spannungsflanken führen als Gleichtaktstörung zu Verschiebungsströmen in den Schutz-
leitern, als Gegentaktstörung verursachen sie Störströme, die sich im Umrichter schließen (siehe
Kap. 2.6.2.1).
Parasitäre Kapazitäten sind von besonderer Bedeutung für die (leitungsgebundenen) Störemis-
sionen des Moduls während des Betriebs. Die Kupferflächen des DCBs sind kapazitiv gegen die
Bodenplatte des Moduls gekoppelt, die meist auf dem elektrischen Potential des Kühlkörpers
liegt. Während des Betriebs wird die Spannung am Phasenanschluss mit der gewählten Taktfre-
quenz zwischen dem Bezugspotential des Zwischenkreises (0 V) und der Zwischenkreisspan-
nung umgeladen. Daraus resultiert ein Verschiebungsstrom, der sich gemäß der Gleichung
Idisp =C · dUdt (4.5)
berechnen lässt. Diese Verschiebungsströme erreichen in MOSFET-Modulen Größen im Be-
reich von einigen zehn bis hundert Milliampere.
Vor allem bei Anwendungen aus dem Automotive-Bereich muss hier besondere Aufmerksam-
keit auf die Unterbindung von Kopplungswegen gelegt werden, zumal bei diesen Anwendungen
meist zwischen der Masse, die das Bezugspotential der elektrischen Schaltung bildet, und der
Fahrzeugmasse, die auf dem gleichen Potential wie die Karosserie liegt, unterschieden wird.
Wenn parasitäre Kapazitäten gegen die elektrische Bezugsmasse koppeln, können sich die ent-
stehenden Störungen in andere Schaltungen einkoppeln und wiederum Störungen verursachen
[92]. Der Strom, der diese Gleichtaktstörung verusacht, wird durch das Laden und Entladen der
parasitären Kapazitäten gegen Masse erzeugt. Da die thermischen Anforderungen eine großflä-
chige Ankopplung an den Kühlkörper erforderlich machen, sind die entstehenden Kapazitäten
insbesondere für die Schaltungsfunktion bei Automotiveanwendungen nicht mehr vernachläs-
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sigbar. Des weiteren besteht auf den DCBs eine kapazitive Kopplung zwischen den einzelnen
Kupferbahnen. Die Größe dieser Kopplung beträgt jedoch nur einen Bruchteil der Kapazität
gegen die Rückseitenmetallisierung.
Die parasitäre Kapazität zwischen den beiden Seiten des DCBs kann mit Hilfe der Platten-
kondensatorgleichung näherungsweise berechnet werden. Man erhält für das gewählte Beispiel
einer 2000 mm2 DCB eine Kapazität von 440 pF. Zu Abschätzung werde ein Spannungsgradient
von 250V/µs angenommen. Gemäß Idisp =CDCB · dudt ergibt sich bei jedem Schaltvorgang ein
Verschiebungsstrom von 110 mA. Genauere Untersuchungen müssen auch die Koppeleffekte
zwischen den Kapazitäten berücksichtigen. Abbildung 4.23 zeigt die serielle Kopplung zweier
Kondensatoren über die Rückseitenmetallisierung eines Leistungsmoduls [93].
L1
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L2
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C1 C2
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Kupferbodenplatte
Abb. 4.23: Kapazitive Kopplung zweier Leistungshalbleiter auf einem DCB, nach [93]
4.7.3 Abschätzung des Einflusses parasitärer Kapazitäten auf die Modulperformance
Parasitäre Kapazitäten sind vor allem für die Gleichtaktstörungen des Umrichters verantwort-
lich. Die Verschiebungsströme (siehe Abschnitt 4.6.2), die aus dem Umladen der parasitären
Kapazitäten bei jedem Schaltvorgang resultieren, breiten sich innerhalb des DC-Netzes des Um-
richters aus und können dadurch Rückwirkungen auf weitere Bestandteile des Systems haben.
Außerdem tragen die aufbaubedingten parasitären Kapazitäten des Moduls zu einer Erhöhung
der Schaltverluste bei, da bei jedem Schaltvorgang die in ihnen gespeicherte Energie W = 12 CU
2
umgeladen werden muss. Diese Verluste treten bei jedem Schaltvorgang auf, selbst dann, wenn
kein Strom durch den Halbleiter fließt.
Besonders bei hochfrequent taktenden MOSFET mit hoher Sperrspannung (> 600 V) wird diese
Auswirkung parasitärer Kapazitäten in Form von in Wärme umgesetzter Verlustenergie deut-
lich.
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4.8 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurden die Auswirkungen parasitärer Elemente unterschiedlicher Leiter-
strukturen innerhalb eines Umrichters in Bezug auf die Leistungshalbleiter untersucht. Die
Analyse zeigt, dass die Auswirkungen sehr vielschichtig sind: Neben der Beeinflussung des
dynamischen Verhaltens einer Schaltung und den damit in Zusammenhang stehenden Größen
wie induzierte Überspannungen, Schaltverluste und Oszillationen sind auch Einflüsse auf die
Spannungsfestigkeit und den Durchlasswiderstand, sowie auf die Lebensdauer und Systemkos-
ten nachgewiesen. Ein weiterer zu berücksichtigender Faktor ist die Auswirkung parasitärer
Elemente bei Parallelschaltung mehrerer Leistungshalbleiter, da insbesondere bei kleinen Zwi-
schenkreisspannungen schon geringfügige Abweichungen der parasitären Induktivitäten zu er-
heblichen Unsymmetrien bei der Stromverteilung führen können.
Es zeigt sich daher, dass ein hinsichtlich seiner parasitären Elemente optimierter Umrichter
wesentlich wirtschaftlicher arbeiten kann, nicht zuletzt, weil bei der Systemauslegung Sicher-
heitsreserven reduziert werden können.
Parasitäre Elemente wirken sich somit auf die Auslegung der Leistungshalbleiter, den Kühl-
aufwand und die Performance des Gesamtsystems aus und müssen während der Entwicklungs-
phase entsprechend berücksichtig werden, die wesentlichen Einflussgrößen wurden in diesem
Kapitel dargestellt.
Die Beeinflussung der elektromagnetischen Störemissionen wird in ihren Grundlagen disktu-
tiert und soll im nachfolgenden Kapitel genauer untersucht werden.
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5. Auswirkungen parasitärer Elemente auf
leitungsgebundene Störemissionen
5.1 Einführung
Die Gewährleistung der Elektromagnetischen Verträglichkeit (EMV) eines Umrichters stellt
ein wesentliches Ziel der Entwicklungsarbeit dar. Nur Geräte, welche die geltenden normativen
Bestimmungen (wie z.B. nach CISPR, IEC, DIN, VDE oder MIL-STD) erfüllen, dürfen ver-
marktet werden.
Eine entwicklungsbegleitende Analyse der zu erwartenden Störemissionen ist dabei von beson-
derem Interesse, da die Ausführung technischer Nachbesserungen am Ende einer Produktent-
wicklung meist hohe Kosten und zeitlichen Mehraufwand mit sich bringen [94].
Das Ziel einer EMV Optimierung ist im Allgemeinen die Einhaltung bestimmter Grenzwerte,
wie sie z.B. durch Normen vorgegeben werden. Zur Reduzierung der Störemissionen sind un-
terschiedliche Ansätze bekannt, die entweder durch Verwendung von Zusatzschaltungen wie
passiver Filter [95], [96], [97] bzw. aktiver Filter [98], [99], durch besondere Schalt- (soft-
switching, [100]) oder Ansteuerverfahren (spread spectrum [101], parasitic noise source can-
cellation, [102]) eine Reduzierung der Störamplituden erreichen. Alle genannten Verfahren zie-
len auf die Reduzierung der Auswirkungen des harten Schaltens in Verbindung mit parasitären
Elemente ab. Sie bedeuten einen Mehraufwand bezüglich der Bauteile und der Komplexität der
Ansteuerverfahren.
Die Untersuchung der Störquellen (also hart schaltenden Halbleiter und der parasitären Ele-
mente) auf die Störemissionen und Möglichkeiten zur Beeinflussung und Optimierung des
Emissionsspektrums durch Modifikation der im Aufbau enthaltenen parasitären Elemente zur
Erzielung möglichst geringer EMI Störspektren stellt die elegantere, weil nachhaltigere und
kostengünstigere Lösung dar. Die sich ergebenden Abhängigkeiten und Optimierungpotentiale
sind in der Literatur noch nicht ausführlich betrachtet worden. Einzelne Messungen anhand ei-
nes Gleichstromstellers sind in [56] vorgestellt.
Die Analyse der Abhängigkeit der Störemissionen von den parasitären Elementen erfordert zu-
nächst eine genaue Bestimmung und Bewertung der im Aufbau enthaltenen Elemente, hierauf
wurde im 3. Kapitel bereits eingegangen.
Eine Übersicht über die Messmethoden für leitungsgebundene Störemssionen liefern [18] und
[19]. Eine Bewertungsmethode zum Vergleich verschiedener Emissionsspektren auf Basis der
erforderlichen Entstörmaßnahmen wird von [103] vorgeschlagen.
Bei Kenntnis der parasitären Elemente und der Möglichkeit, ihre Werte zu modifizieren, können
mittels Störemissionsmessungen Abhängigkeiten und Optimierungsansätze abgeleitet werden.
Diese Untersuchungen sind Bestandteil des nachfolgenden Kapitels.
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5.1.1 Vorüberlegungen zu Emissionsspektren
Parasitäre Elemente in den passiven und aktiven Komponenten eines Stromrichters sind nach
Stand der Forschung die Hauptursache von leitungsgebundenen Störemissionen [104]. Während
des Betriebs eines Umrichters wird durch die mit der Schaltfrequenz getaktete Umladung der
parasitären Elemente elektrische oder magnetische Energie zwischengespeichert. Diese Energie
wird bei jedem Umladevorgang als Störenergie freigesetzt und zeigt sich dann im Emissionss-
pektrum eines Umrichters.
Die fundamentalen Mechanismen, die zur Entstehung der leitungsgebundenen Störungen füh-
ren, sind aufgrund der vielfältigen Kopplungen komplex und können nur für stark vereinfachte
Modelle analytisch beschrieben werden. Ansätze hierfür zeigen [105] und [104].
Bei hart schaltenden Umrichtern sind vor allem drei Faktoren für die Amplituden- und die Fre-
quenzverteilung der Emissionsspektren relevant:
1. das zur Ansteuerung der Leistungshalbleiter verwendete Pulsmuster (PWM-Verfahren)
[106], [107], [108] und [109],
2. die elektrischen Eigenschaften der verwendeten Leistungshalbleiter (statisch und dyna-
misch, sowie halbleiterinterne parasitäre Elemente) und
3. die parasitären Elemente im Aufbau, die Schalteigenschaften eines Leistungshalbleiters
beeinflussen, Störenergie speichern und elektro-magnetische Kopplungen und Emissio-
nen verursachen [56], [110], [111], [112], [113].
Die Auswirkungen unterschiedlicher Ansteuerverfahren (Punkt 1) werden in dieser Arbeit nicht
untersucht. Grundlage der meisten Verfahren bildet die Variation der Taktfrequenz nach be-
stimmten Methoden, sodass einzelne Peaks im Emissionsspektrum durch die Verteilung auf ein
breiteres Frequenzband abgeschwächt werden. Ihren besonderen Vorteil zeigen diese Verfahren
im Bereich des A-Bandes (9 kHz - 150 kHz), da sich hier insbesondere die Schaltfrequenz und
ihre Harmonischen zeigen. Der Einfluss der Ansteuerverfahren auf höherfrequente Störemis-
sionen ist eher als gering zu bewerten. Zur weiteren Vertiefung sei vor allem auf die Arbeiten
von [106], [107], [108] und [109] verwiesen.
Die elektrischen Eigenschaften der Leistungshalbleiter wirken sich über die parasitären Ele-
mente des Aufbaus auf die elektromagnetische Verträglichkeit aus. Somit erscheint es sinnvoll,
die Punkte 2 und 3 kombiniert zu betrachten und die Auswirkungen der parasitären Elemente
auf ihre Beeinflussung zum einen der Schalteigenschaften und zum anderen auf die Spannungs-
und Stromtransienten zu untersuchen.
In der Literatur finden sich nur wenige Arbeiten zur qualitativen Untersuchung der Auswirkung
parasitärer Elemente in leistungselektronischen Systemen auf die leitungsgebundenen Störe-
missionen. In [114] wurden die Auswirkungen parasitärer Elemente auf die EMV-Eigenschaften
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von mikroelektronischen Bauteilen (System-on-Chip, SoC) untersucht. Es wird darauf hinge-
wiesen, dass die elektromagnetischen Emissionen hauptsächlich durch die von parasitären Ele-
menten verursachten Kopplungen und nicht durch die Leistunghalbleiter selber verursacht wer-
den. Ob diese These auch für leistungselektronische Systeme zutrifft, muss überprüft werden.
5.1.2 Frequenzanalyse unterschiedlicher Signalarten in Umrichtern
Das Frequenzspektrum der Störemissionen eines Umrichters kann in unterschiedliche Bereiche
zergliedert werden. Abbildung 5.1 zeigt eine Übersicht über die wesentlichen Störquellen und
ihre Signalverläufe sowie ihre Auswirkungen auf bestimmte spektrale Bereiche.
Die typische leistungstragende Ausgangsfrequenz von Umrichtern im Automotive-Bereich liegt
bei einigen 10 bis 100 Hz. Die niedrige Frequenz bewirkt, dass parasitäre Elemente nur sehr
langsam umgeladen werden und daher auch nur wenig Störenergie abgeben, somit also für das
Emissionsspektrum vernachlässigt werden können.
Bei höherfrequenten Signalverläufen wie dem PWM-Muster der Ausgangsspannungen können
bereits kleinere parasitäre Elemente bedingt durch die schnelle Umladung einen erheblichen
Anteil an Störenergie in das System einkoppeln.
Der Effekt verstärkt sich bei höheren Frequenzen, wie sie etwa als Äquivalente der Spannungs-
und Stromgradienten angegeben werden können. Hier treten spektrale Anteile im Bereich ei-
niger MHz auf. Die höchsten Frequenzen findet man in den LC-Oszillationen direkt nach den
Schaltvorgängen der Leistungshalbleiter. Hier sind Frequenzen im Bereich von einigen 10 MHz
vorherrschend.
Die Zuordnung bestimmter Bandbereiche des Spektrums zu den jeweiligen Ausschnitten der
Spannungs- und Stromzeitverläufe ermöglicht die iterative Analyse der Auswirkungen von den
im Zeitbereich herbeigeführten Änderungen auf die Emissionsspektren.
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Abb. 5.1: Übersicht über Signalarten in Umrichtern im Zeit- und im Frequenzbereich (nach
[19])
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5.2 Laboraufbau
LastUmrichterZwischenkreis
PWM Rg PWM Rg PWM Rg
PWM Rg PWM RgPWM Rg
Ud
Kühlkörper
C
LóLóLó
LóLóLó
Abb. 5.2: Ersatzschaltbild der untersuchten Topologie eines dreiphasigen Niedrigstspannungs-
wechselrichters mit variablen parasitären Elementen
Abbildung 5.2 zeigt das Ersatzschaltbild der für die messtechnischen Untersuchungen verwen-
deten Topologie mit variablen parasitären Elementen.
Es wurde eine passive (ohmsch-induktive) Last verwendet, um die Beeinflussung der Messun-
gen durch drehzahlabhängige Einkopplungen wie bei einer motorischen Last zu unterbinden.
Untersuchungen der elektromagnetischen Emissionen mit Schwerpunkt auf motorischen Las-
ten wurden zum Beispiel in [94], [115], [116], [117] und [118] durchgeführt.
Während der nachfolgenden Untersuchungen wurden zur besseren Vergleichbarkeit und Be-
wertbarkeit der Änderungen im Emissionsspektrum alle übrigen Parameter wie die Parameter
des PWM-Verfahrens (Raumzeigermodulation), Laststrom, Last- und Zwischenkreisspannung
konstant gehalten. Als variable Parameter wurden „diskrete“ passive Elemente eingefügt, deren
Größe variabel ist. Als veränderliche Parameter ergeben sich somit die Gatevorwiderstände Rg,
die Kapazitäten C in den Phasen gegen Kühlkörperpotential und die parasitäre Induktivität des
Zwischenkreises Lσ , vgl. Abb. 5.2.
Ziele der in diesem Kapitel durchgeführten Untersuchungen sind, die Ursachen leitungsgebun-
dener Störemissionen eines Umrichters darzustellen und qualitative Abhängigkeiten zu analy-
sieren. Dabei stellt die Ausarbeitung von „Designregeln“ zur Verbesserung der EMV-Eigen-
schaften eines Umrichters ein wesentliches Ziel dar.
Das Vorgehen zur Analyse der Auswirkungen parasitärer Elemente besteht zunächst in der Un-
tersuchung der Beeinflussung der Strom- und Spannungsverläufe im Zeitbereich, anschließend
wird mit Hilfe einer Fouriertransformation ein Frequenzspektrum erstellt. Die Durchführung
einer Sensitivitätsanalyse und eine Bewertung bilden den Abschluss des Kapitels.
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5.3 Analyse der Auswirkungen parasitärer Elemente
5.3.1 Auswirkungen der Leistungshalbleiter
Das Schaltverhalten der Leistungshalbleiter ergibt sich zum einen aus den elektronischen und
elektromagnetischen Eigenschaften des Bauteils und wird zum anderen durch die passiven Bau-
teile der Beschaltung beeinflusst, wie in den vorangegangenen Abschnitten gezeigt wurde.
Eine kontrollierte Beeinflussung des Schaltverhaltens wird bei Niedrigstspannungs-MOSFETs
jedoch meist nur durch Variation des Gatevorwiderstandes erreicht.
Durch die Vergrößerung des Gatevorwiderstandes wird die Schaltgeschwindigkeit des MOS-
FETs verlangsamt. Daher reduzieren sich zum Einen die Spannungsgradienten, zum Anderen
werden die Stromanstiegs- und -fallzeiten verlangsamt, was zu geringeren Überspannungen
beim Ausschaltvorgang führt. Da sich die parasitären Elemente durch Variation des Gatevorwi-
derstandes nicht ändern, sollten die Frequenzen der LC-Osziallationen konstant bleiben.
5.3.2 Auswirkungen der parasitären Induktivitäten
Beim Einschalten eines Leistungshalbleiters führt der Stromfluss durch die parasitären Induk-
tivitäten zur Entstehung eines magnetischen Feldes, das elektrische Energie speichert. Beim
Ausschalten des Stromes baut sich diese Energie über die Induktion einer Spannung und den
damit verbundenen Stromfluss in dem Leiter wieder ab.
Die parasitären Induktivitäten beeinflussen somit sowohl die Gradienten der Ein- und Aus-
schaltströme als auch die Höhe der induzierten Spannungen. Zusätzlich werden durch die Span-
nungsgradienten parasitäre Kapazitäten geladen, die dann mit den Induktivitäten hochfrequent
oszillieren. Die Frequenz dieser LC-Oszillationen berechnet sich nach der Grundgleichung
2.23. Es ist daher ein erheblicher Einfluss der parasitären Induktivitäten im Kommutierungs-
kreis auf das Emissionsspektrum zu erwarten: Die Induktivitäten sind ursächlich für Gegen-
taktstörungen zwischen den DC-Leitern eines leistungselektronischen Systems verantwortlich.
Die Stromgradienten während der Schaltvorgänge übertragen sich in hochfrequente (>500 kHz)
Störemissionen.
5.3.3 Auswirkungen der parasitären Kapazitäten
Parasitäre Kapazitäten sind geladen, wenn sich der Leistungshalbleiter auf dem Leiterabschnitt
im sperrenden Zustand befindet und durch die Potentialdifferenz zwischen Drain und Source ein
elektrostatisches Feld besteht. Sobald durch das Einschalten die Spannung der Potentialfläche
gegenüber dem Bezugspotential (z.B. Rückseitenmetallisierung des Moduls) sinkt, entlädt sich
die parasitäre Kapazität der Potentialfläche. Dies führt zu einem Überschwingen am Ende der
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Schaltspannungsflanken, außerdem können die Kapazitäten dabei mit den parasitären Induk-
tivitäten des Aufbaus koppeln und verursachen hochfrequente gedämpfte Oszillationen, deren
Energie sich aus der Summe der in der Kapazität und der Induktivität gespeicherten Energie
ergibt:
Eges =
1
2
CU2+
1
2
LI2 (5.1)
Die durch parasitäre Kapazitäten verursachten Störungen zeigen sich in Form von Gleichtakt-
strömen, die durch die kapazitive Kopplung von Bauelementen an die gleiche Bezugsmasse
(z.B. Kühlkörpermasse) entstehen. Die Umladung erfolgt im Takt der Schaltfrequenz, Hauptbe-
standteil der Störemissionen sind daher Frequenzen im Bereich einiger 10 kHz (< 500 kHz).
5.4 Messtechnische Untersuchungen
Für die Messungen wird ein dreiphasiger 2,5 kW-Umrichter mit 24 V Zwischenkreisspannung
verwendet, dessen Leistungshalbleiter innerhalb des in Abschnitt 8.2.2 beschriebenen Leis-
tungshalbleitermoduls zusammengefasst sind. Die Spannungsversorgung erfolgt über stablisier-
te Labornetzteile (2x Voltcraft: 30 V, 60 A, parallel geschaltet). Die Zwischenkreiskondensato-
ren und die Treiberelektronik sind auf einer gemeinsamen mehrlagigen Elektronikflachbau-
gruppe zusammengefasst. Der Umrichter speist eine passive Last, um eine Beeinflussung der
zu messenden Störemissionen durch eine drehende Maschine zu vermeiden. Es handelt sich um
eine im Dreieck geschaltete ohmsch-induktive Last (L = 80 µH, R = 450 mΩ).
In Abbildung 5.3 ist ein normkonformer Messplatz zur Charakterisierung von leistungsgebun-
denen Störemissionen nach MIL-STD 461e dargestellt. Für die nachfolgend beschriebenen
Messungen wurde ein Labormessplatz in Anlehnung an diesen Aufbau gewählt, vollständige
Normkonformität konnte jedoch aufbaubedingt nicht erreicht werden. Da das Ziel der Messun-
gen in diesem Fall der Vergleich unterschiedlicher Aufbauvarianten und die Untersuchung der
Abb. 5.3: Normkonformer Labormessplatz für leitungsgebundene Störemissionen [119]
5. Auswirkungen parasitärer Elemente auf leitungsgebundene Störemissionen 91
relativen Differenzen ist und nicht die Gewinnung absoluter Werte, ist diese Abweichung zu-
lässig. In Abb. 5.4 ist der schematische Aufbau des EMV-Laborteststands dargestellt.
+
-
2a
2b
5
4
3
1
Abb. 5.4: Schematischer Aufbau des Laborteststandes. 1: Spannungsversorgung, 2a: LISN an
Messempfänger angeschlossen, 2b: LISN mit Abschlusswiderstand 50 Ω, 3: Umrich-
ter, 4: Messempfänger, 5: Last
Ein Netzimpedanzstabilisierungsnetzwerk (LISN) wurde gemäß MIL-STD 461F aufgebaut, sie-
he Abbildung 5.5. Die Netznachbildung ist zur Messung leitungsbundener Störungen in Bord-
netzen von Fahrzeugen im Bereich von 9 kHz - 30 MHz ausgelegt. Sie dient zum einen als
genormte Messimpedanz, welche die hochfrequenten Störemissionen über den Hochpassfilter
am Ausgang zur Messung durch einen Spektrumanalysator (Messempfänger) bereitstellt, zum
anderen fungiert das LISN als Tiefpassfilter, das den Prüfling von der Spannungsversorgung
entkoppelt. Außerdem wird durch das LISN eine definierte Bezugsmasse zur Verfügung ge-
stellt, die reproduzierbare Messergebnisse erlaubt.
Die Messungen wurden mit einem ESPC-1 Funkstörmessempfänger von Rhode&Schwarz in
einem Frequenzbereich von 9 kHz bis 30 MHz bei einer Bandbreite von 1000 Hz aufgezeich-
net.
Prüfling
50 Ω BNC-Eingang 
Messempfänger
(Bezugsmasse)
LISN Gehäuse
Strom-
versorgung
Abb. 5.5: Ersatzschaltbild des verwendeten LISN [119]
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Zur Signalerfassung wurde die Spitzenwerterfassung des Messempfängers verwendet. Diese
liefert prinzipiell nie geringere Werte als die Messung mit Quasispitzenwertdetektion, ermög-
licht aber schnellere Frequenzsuchläufe [120].
Zur Messung wurden folgende in der Norm DIN EN 55016-2-1 [120] angegebene Durchstimm-
geschwindigkeiten verwendet:
Band Spitzenwertdetektor Quasispitzenwertdetektor
A (9 kHz - 150 kHz) 100 ms/kHz 20 s/kHz
B (150 kHz - 30 MHz) 100 ms/MHz 200 s/kHz
Tab. 5.1: Durchstimmzeit je Frequenz des Messempfängers
Die Messungen wurden bei einer Zwischenkreisspannung von 24 Volt und einem Phaseneffek-
tivstrom von I˜phase = 65 A durchgeführt. Dieser Wert entspricht dem spezifizierten Nennstrom
des verwendeten Moduls bei passiver Kühlung.
Gemessen wurden sowohl die Emissionsspektren als auch die Zeitverläufe der geschalteten
Ströme und Spannungen, um Rückschlüsse der durch die parasitären Elemente verursachten
Änderungen der Schaltcharakteristika auf die Emissionen zu ermöglichen.
Zur Untersuchung des Einflusses der parasitären Elemente auf die leitungsgebundenen Störe-
missionen wurde die Induktivität des Zwischenkreises in dem untersuchten Umrichter geändert
und die Emissionsspektren an jeweils gleichen Betriebspunkten aufgenommen. Außerdem wur-
de die Kapazität der Phasenanschlüsse gegen das Kühlkörperpotential modifiziert, um die Aus-
wirkungen größerer Kupferflächen und dadurch wachsender parasitärer Kapazitäten innerhalb
des Moduls zu untersuchen.
Als Referenz wurde zu Beginn eine Messreihe aufgenommen, bei der eine Beeinflussung der
Schaltcharakteristik allein durch Modifikation des Gatevorwiderstandes RG bei konstanten pa-
rasitären Elementen ermittelt wurde. Diese Messungen dienen zur Orientierung, um Bereiche
des Emissionsspektrums, in denen Änderungen zu erwarten sind, zu ermitteln.
Die Abbildung 5.7 zeigt die Emissionsspektren des Umrichters für Gatevorwiderstände von 8,2
Ω, 12 Ω, 15 Ω und 20 Ω.
Es ist erkennbar, dass die Amplitude der Störemissionen insbesondere im Bereich zwischen
1 MHz und 20 MHz variiert, was gut mit den Vorüberlegungen aus Abschnitt 5.1.2 überein-
stimmt.
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5.4.1 Messung des Emissionsspektrums für unterschiedliche Gatevorwiderstände
Die Varianz des Gatevorwiderstandes verlangsamt die Schaltvorgänge, insbesondere die Verlän-
gerung der Ein- und Ausschaltverzögerungszeit ist in Abbildungen 5.6 und 5.7 gut zu erkennen.
Die in den Messungen erzielten Ergebnisse sind in Tabelle 5.2 zusammengefasst.
Die Spannungsgradienten werden während der Schaltvorgänge mit zunehmendem Rg geringer,
auch die Stromanstiegs- und -fallzeit nehmen ab, was zu einer Reduktion der induzierten Über-
spannungen führt.
Die LC-Oszillationen nach den Schaltvorgängen weisen immer die gleiche Frequenz auf, die
Amplitude nimmt jedoch mit steigendem Rg ab, da durch die Verlangsamung der Schaltge-
schwindigkeiten auch die Überspannungsspitzen geringer werden.
Im Spektrum zeigt sich eine Abnahme der Störamplituden mit wachsendem Gatevorwiderstand
vor allem im Bereich von 1-10 MHz um etwa 5-10 dBµV. Im identifizierten Bereich der Oszil-
lationsfrequenzen (um 17 MHz) ist ein Abflachen des Peaks im Emissionsspektrum um etwa
5 dBµV sichtbar. Eine Frequenzverschiebung einzelner Peaks ist nicht festzustellen, da die pa-
rasitären Elemente und somit die LC-Resonanzfrequenzen gleich bleiben.
Die Variation des Gatevorwiderstandes zeigt sich besonders während des Ausschaltvorganges,
da der Einschaltvorgang hauptsächlich durch die Schaltdynamik der (abkommutierenden) Bo-
dydiode bestimmt sind.
Gatevorwiderstand 8,2 Ω 12 Ω 15 Ω 20 Ω
dI/dtein [A/µs] 560 514 466 360
fequiv(dI/dtein) [MHz] 2,8 2,6 2,3 1,8
dI/dtaus [A/µs] 670 510 461 330
fequiv(dI/dtaus) [MHz] 3,4 2,6 2,3 1,7
du/dtein [V/µs] 78 68 61 54
fequiv(du/dtein) [MHz] 1,8 1,6 1,4 1,3
du/dtaus [V/µs] 203 142 128 86
fequiv(du/dtaus) [MHz] 4,7 3,3 3,0 2,0
foszi,LC [MHz] 17,4 17,5 17,2 17,5
Tab. 5.2: Elektrische Parameter bei Varianz des Gatevorwiderstandes Rg; schwarz: 8,2Ω, blau:
12Ω, rot: 15 Ω, grün: 20Ω; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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Abb. 5.6: Vergleich des Schaltverhaltens für variable Gatevorwiderstände Rg; schwarz: 8,2 Ω,
blau: 12 Ω, rot: 15 Ω, grün: 20 Ω; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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Abb. 5.7: Vergleich der leitungsgebundenen Störemissionen im Frequenzbereich von 9 kHz bis
30 MHz für variable Gatevorwiderstände Rg; schwarz: 8,2 Ω, blau: 12 Ω, rot: 15 Ω,
grün: 20 Ω; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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5.4.2 Messung des Emissionsspektrums für unterschiedliche parasitäre Induktivitäten
Durch eine Modifikation der geometrischen Struktur der Busbarverschienungen wurde die para-
sitäre Induktivität des Zwischenkreises variiert. Die Auswirkungen unterschiedlicher parasitärer
Induktivitäten auf die Schaltvorgänge und das Emissionsspektrum sind in Abbildungen 5.8 und
5.9 sowie in Tabelle 5.3 dargestellt.
Es zeigt sich, dass vor allem die Stromgradienten und die Spannungsfallzeit beeinflusst werden,
während die Spannungsanstiegszeit nahezu konstant bleibt. Die Höhe der induzierten Überspan-
nungen variiert nur geringfügig, da der Stromgradient beim Ausschaltvorgang für große parasi-
täre Induktivitäten reduziert wird und die induzierte Spannung somit nahezu konstant bleibt.
Auffällig ist die deutliche Änderung des Spannungsverlaufes beim Ein- und Ausschalten für
34 nH parasitäre Kommutierungskreisinduktivität. Hier tritt zusätzlich eine induktive Kopplung
von Drain- und Gatestrom auf, die durch die Bauform der Anschlusspins des verwendeten Mo-
duls nicht verhindert werden konnte. (Die Leiter für Drain- und Gatestrom verlaufen dadurch
teilweise parallel.) Diese Kopplung induziert eine Spannung, die der Gatespannung entgegen-
wirkt und führt so zu einer Verlangsamung des Ein- und Ausschaltverhaltens, vergleiche Ab-
schnitt 4.5.4.3 und [55].
Im Spektrum (Abb. 5.9) ist nahezu über die gesamte Bandbreite eine Erhöhung der Störsignal-
amplituden um etwa 5 dBµV mit zunehmender Kommutierungskreisinduktivität zu beobachten.
Die Frequenz der LC-Oszillationen sinkt mit steigender parasitärer Induktivität, wie es gemäß
Gleichung 2.23 zu erwarten ist. Im Emissionspektrum ist die Verschiebung der Störfrequenz
von 21 MHz auf etwa 14 MHz sichtbar. Die Störamplitude steigt dabei geringfügig an (um et-
wa 3 dBµV), was mit der größeren Menge gespeicherter Störenergie bei größeren parasitären
Induktivitäten begründet werden kann.
Dies zeigt, dass die verbreitete Annahme, wonach geringe parasitäre Induktivitäten generell
die elektromagnetischen Emissionen reduzieren, im Bereich hoher Frequenzen genau geprüft
werden muss. Für die Amplitude und den Frequenzbereich der durch LC-Oszillationen verur-
sachten Emissionen gilt diese Aussage nicht zwangsläufig. Vor allem im Bereich der Niedrigst-
spannungsumrichter mit Hochstrom-MOSFETs sind die Einflüsse der parasitären Induktivitäten
auf die Stromgradienten stärker als bei Anwendungen mit höheren Zwischenkreisspannungen
(vgl. Abb. 4.13) und treten daher wie hier gezeigt deutlich in Erscheinung.
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Induktivität 16 nH 24 nH 38 nH
dI/dtein [A/µs] 673 554 369
fequiv(dI/dtein) [MHz] 3,3 2,7 1,8
dI/dtaus [A/µs] 811 645 384
fequiv(dI/dtaus) [MHz] 3,9 3,1 1,9
du/dtein [V/µs] 95 81 54
fequiv(du/dtein) [MHz] 3,7 4,3 6,5
du/dtaus [V/µs] 80 79 78
fequiv(du/dtaus) [MHz] 5,3 5,3 5,3
foszi,LC [MHz] 21,2 17,4 14,1
Tab. 5.3: Elektrische Parameter bei Varianz der Kommutierunginduktivität; bei UZwk = 24 V,
ID = 90 A
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Abb. 5.8: Vergleich des Schaltverhaltens für variable parasitäre Induktivitäten des Zwischen-
kreises; schwarz: 16 nH , blau: 24 nH, rot: 38 nH; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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Abb. 5.9: Vergleich der leitungsgebundenen Störemissionen im Frequenzbereich von 9 kHz bis
30 MHz für variable parasitäre Induktivitäten des Zwischenkreises; schwarz: 16 nH ,
blau: 24 nH, rot: 38 nH; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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5.4.3 Messung des Emissionsspektrums für unterschiedliche parasitäre Kapazitäten
Um den Einfluss von parasitären Kapazitäten zu analysieren, wurden zusätzliche Kapazitäten
in Form von diskreten (Folien-)Kondensatoren parallel zu den parasitären Kapazitäten des Auf-
baus zwischen Phasenanschluss und Kühlkörper montiert. Die parasitäre Kapazität der Phasen-
anschlüsse gegenüber der Rückseitenmetallisierung betrugen hier 100 pF. Die Auswirkungen
dieser Messungen sind in Abbildungen 5.10 und 5.11 grafisch und in Tabelle 5.4 numerisch
dargestellt.
Es zeigt sich, dass eine Änderung der parasitären Kapazitäten der Phasenanschlüsse die Schalt-
charakteristik des Leistungshalbleiters kaum beeinflusst. Eine Abweichung lässt sich bei der
Frequenz der LC-Oszillationen feststellen, ihre Frequenz verlangsamt sich und die Amplitude
im Zeitbereich reduziert sich für wachsende Kapazitäten. Dies ist vor allem bei den Ausschalt-
vorgängen der Spannungen zu erkennen.
Im Emissionsspektrum zeigen sich größere Abweichungen vor allem im Bereich von 1 - 5 MHz
und im Bereich der LC-Oszillationen oberhalb von 10 MHz. Die Verschiebung der Oszillations-
frequenzen ist bei diesen Messungen aufgrund der unscharfen Peaks nicht gut erkennbar. Der
Vergleich der Messungen für 0,56 pF und 3,3 pF lässt eine Verschiebung des Emissionspeaks
von 17 MHz auf etwa 14 MHz erkennen.
Kapazität 0,56 nF 1 nF 2,2 nF 3,3 nF
dI/dtein [A/µs] 514 514 514 514
fequiv(dI/dtein) [MHz] 2,4 2,4 2,4 2,4
dI/dtaus [A/µs] 562 562 562 562
fequiv(dI/dtaus) [MHz] 2,6 2,6 2,6 2,6
du/dtein [V/µs] 91 91 91 91
fequiv(du/dtein) [MHz] 1,6 1,6 1,6 1,6
du/dtaus [V/µs] 222 232 236 236
fequiv(du/dtaus) [MHz] 4,9 5,1 5,2 5,2
foszi,LC [MHz] 17,0 16,8 14,4 13,5
Tab. 5.4: Elektrische Parameter bei Varianz der parasitären Kapazitäten; bei UZwk = 24 V,
ID = 90 A
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Abb. 5.10: Vergleich des Schaltverhaltens für variable Phasenkapazitäten Cphase; schwarz:
0,56 nF, blau: 1 nF, rot: 2,2 nF, grün: 3,3 nF; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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Abb. 5.11: Vergleich der leitungsgebundenen Störemissionen im Frequenzbereich von 9 kHz
bis 30 MHz für variable Phasenkapazitäten Cphase; schwarz: 0,56 nF, blau: 1,1 nF,
rot: 2,2 nF, grün: 3,3 nF; bei UZwk = 24 V, ID = 90 A
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5.5 Sensitivtätsanalyse
In den vorangegangenen Abschnitten wurden die Auswirkungen parasitärer Elemente auf die
Transienten und die damit verbundenen leitungsgebundenen Emissionen untersucht. Es wurde
gezeigt, dass parasitäre Elemente charakteristische Änderungen des Emissionsspektrums her-
beiführen und dass bestimmte Elemente einen besonders großen Einfluss besitzen.
Um eine Abschätzung dieser Auswirkungen vollziehen zu können, wird nachfolgend eine Sen-
sitivitätsanalyse durchgeführt, welche die Wirkbeziehungen zwischen den einzelnen Elementen
des Umrichters veranschaulicht und somit die Bereiche des größten Optimierungspotentials her-
vorhebt.
In Tabelle 5.5 sind die wesentlichen Erkenntnise der qualitativen Untersuchungen zusammenge-
fasst. Dabei werden die Messergebnisse den theoretisch ermittelten Werten gegenübergestellt.
Letztere wurden auf Basis der gemessenen Zeitverläufe von Strom und Spannung, d.h. durch die
Berechnung der äquivalenten Schaltflankenfrequenzen und die Bestimmung der im Zeitbereich
beobachteten Oszillationsfrequenzen, ermittelt. Es wird deutlich, dass durch Berücksichtigung
der Einflüsse parasitärer Elemente auf die leitungsgebundenen Störemissionen weiteres Opti-
mierungspotential bei der Auslegung eines Umrichters genutzt werden kann.
Diese Einflüsse sind hier am Beispiel eines Niedrigstspannungsumrichers für hohe Ströme aus-
gearbeitet worden, für andere Anwendungen (andere Leistungsklassen, Schaltungstopologien
oder Leistungshalbleiter) sind aufgrund der gleichen physikalischen Prinzipien ähnliche Effekte
zu erwarten, deren spezifische Ausprägung jedoch im Einzelfall durch entwicklungsbegleitende
Forschung experimentell nachgewiesen werden sollte.
Ursache Vermittlung Beeinflusster
Frequenzbe-
reich (gemessen)
Beeinflusster
Frequenzbe-
reich (theore-
tisch)
Gatevorwiderstand Strom- und 1 - 20 MHz 1 - 5 MHz
Spannungsgradienten 15 - 20 MHz
Parasitäre Induktivi-
tät im Zwischenkreis
Stromgradienten 10 - 20 MHz 1 - 6 MHz
14 - 22 MHz
Parasitäre Kapazität
am Phasenanschluss
Ozillationen 1 - 5 MHz
10 - 30 MHz
1 - 3 MHz
13 - 17 MHz
Tab. 5.5: Von parasitären Elementen beeinflusste Bereiche des Emissionsspektrums
5.6 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurde der Zusammenhang zwischen parasitären Elementen und den leitungs-
gebundenen Störemissionen des Leistungsteils eines Niedigstspannungsumrichters für Hoch-
stromanwendungen untersucht.
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Die Messungen der vorangegangenen Abschnitte zeigen, dass neben der direkten Beeinflus-
sung der Schaltcharakterisitik mit Hilfe variabler Gatevorwiderstände auch durch die Adaption
der parasitären Elemente ein gezielter Einfluss auf die Störspektren der leitungsgebundenen
Emissionen genommen werden kann. Ein qualitativer Zusammenhang der durch die parasitär-
en Elemente beeinflussten Schalteigenschaften der Leistungshalbleiter im Zeitbereich und dem
resultierenden Emissionsspektrum des Umrichters wurde dargestellt.
Die Auswirkungen parasitärer Induktivitäten und Kapazitäten auf die entsprechenden Frequenz-
bereiche des Emissionsspektrums lassen sich aus den Messungen der Zeitverläufe eindeutig
zuordnen. Eine Optimierung der leitungsgebundenen EMV auf Basis dieser Erkenntnisse er-
scheint durch eine Anpassung der parasitären Elemente des Zwischenkreises möglich.
Für die Entwicklung von Leistungsteilen von Umrichtern bedeutet dies, dass eine Optimierung
der parasitären Elemente nicht nur auf Basis einer Analyse ihrer Auswirkungen im Zeitbe-
reich erfolgen sollte, sondern auch im Frequenzbereich, da, wie gezeigt wurde, schon kleinere
Modifikationen dieser Elemente merklichen Einfluss auf das Emissionsspektrum nehmen. Bei
Kenntnis der Zusammenhänge zwischen einzelnen parastiären Elementen und ihren Auswir-
kungen ergibt sich somit ein erhebliches Optimierungspotential, das mit verhältnismäßig gerin-
gem Aufwand genutzt werden kann.
Es zeigt sich, dass sich die als Referenz verwendete Varianz des Gatevorwiderstandes im Emis-
sionsspektrum vor allem auf den Bereich zwischen 1 bis 20 MHz auswirkt, wobei größere
Widerstände die Störamplitude im vorliegenden Fall um bis zu 10 dBµV reduzieren.
Die Änderung der parasitären Induktivität des Zwischenkreises hingegen führt zu Änderungen
vor allem im Frequenzbereich von 1 bis 25 MHz, hier sind Änderungen des Emissionsspek-
trums im Bereich von bis zu 15 dBµV zu beobachten.
Die Größe der parasitären Kapazitäten beeinflusst vor allem die Oszillationen nach den Schalt-
prozessen und zeigt sich im Bereich von 10 bis 30 MHz.
Basierend auf den erzielten Ergebnissen kann die Adaption parasitärer Elemente an die Appli-
kationserfordernisse zur Verbesserung der EMV Eigenschaften eines Umrichters als weiterer
Optimierungsparameter betrachtet werden.
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6. Herleitung und Anwendung von Optimierungsansätzen
für parasitäre Elemente
6.1 Einführung
Die Optimierung parasitärer Elemente dient der Reduktion ihrer unerwünschten Auswirkungen.
Dabei muss dies nicht zwangsläufig in Form einer Minimierung dieser Elemente erfolgen, son-
dern kann auch ihre gezielte Nutzung durch eine geeignete Parametrisierung bedeuten.
Für den Betrieb eines leistungselektronischen Systems bedeutet die Optimierung der parasitär-
en Elemente eine Annäherung an das ideale und somit erwünschte Schaltungsverhalten. Au-
ßerdem bewirkt sie eine Erhöhung der Auslastungsmöglichkeit des Systems, da die zu berück-
sichtigenden Sicherheitsreserven, etwa für die induzierte Überspannung bei Schaltvorgängen,
reduziert werden können. Des Weiteren kann dies zur Verbesserung der dynamischen Strom-
verteilung parallel schaltender Leistungshalbleiter [63], zur Optimierung von Leistungsmodu-
len [57], [66], [67], [121], Busbarverschienungen [62], [122], [123], [124], [125], [126] oder
EMV-Filtern [127], [128] beitragen.
Eine Reduzierung der Effekte parasitärer Elemente wie die induzierten Überspannungen kann
zum einen durch eine treiberseitige Beeinflussung der Schaltdynamik erreicht werden, etwa
durch sogenannte Active Gate Control-Verfahren, wie du/dt-control oder di/dt-control [129].
Zum anderen kann eine weitere Beschaltung z.B. durch Snubber-Netzwerke oder Schaltungs-
erweiterungen aus C-, RC- oder RCD-Gliedern, die ein weiches Schalten ermöglichen [130],
die Auswirkungen parasitärer Elemente reduzieren. Beide Verfahren sind mit einem erhöhten
Bauteilaufwand und dadurch mit einer aufwändigeren Herstellung und somit höheren Kosten
verbunden [129].
Diese Optimierung parasitärer Elemente in Schaltungen ist ein Sonderfall in der elektrischen
Schaltungsentwicklung: Während bei der herkömmlichen Schaltungssimulation die elektrischen
Nutzelemente, die in weiten Teilen frei gewählt und bedarfsgrecht dimensioniert werden kön-
nen, zusammengefügt werden und dann die Analyse der Schaltung ermöglichen, gelten für die
Simulation parasitärer Schaltungselemente andere Prinzipien. Ihre simulative Bestimmung ist
erst möglich, wenn neben den elektrischen Bauteilen auch die geometrische Form der zu un-
tersuchenden Schaltung, also Leiteranordnungen, Leiterquerschnitte und die verwendeten Ma-
terialien, bekannt sind. Ein vollständiger Entwurf oder gar die Realisierung der Schaltung ist
die Voraussetzung zur Bestimmung und Optimierung der parasitären Elemente. Deswegen be-
sitzt die Optimierung parasitärer Elemente notwendigerweise einen iterativen Charakter und es
müssen iterative Optimierungsmethoden angewendet werden.
In Abschnitt 6.2 wird zunächst eine generelle Optimierungsmethodik vorgestellt, die anschlie-
ßend in den Abschnitten 6.3 bis 6.5 zur Optimierung parasitärer Kapazitäten, Widerstände und
Induktivitäten von Leistungsmodulen eingesetzt wird.
Im Unterkapitel 6.6 werden Beispiele für die Optimierung einer Busbarverschienung genannt.
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Die aus den Untersuchungen abgeleiteten Designstrategien und ihre Auswirkungen sind in Ab-
schnitt 6.7 dargestellt. Die Zusammenfassung des Kapitels erfolgt in Abschnitt 6.7. Um die
Entwickler leistungselektronischer Schaltungen zu unterstützen sind einige Ansätze, die eine
Reduzierung parasitärer Elemente bewirken können, in Form von Design-Regeln ausgearbeitet
worden. In Kapitel 6.7 wird eine Übersicht über die abgeleiteten Design-Regeln gegeben und
ihre Auswirkungen werden diskutiert.
Teile dieses Kapitels wurden bereits in [66] und [67] vorgestellt.
6.2 Generelle Optimierungsmethodik
Für die Optimierung der parasitären Elemente eines leistungselektronischen Systems wird nach-
folgend eine Optimierungsmethodik vorgeschlagen, die es, basierend auf einer Analyse des
Optimierungspotentials, ermöglichen soll, systematisch zu einem verbesserten System zu ge-
langen. Der prinzipielle Ablauf der Optimierung ist im Flussdiagramm 6.1 dargestellt.
Nach der Definition des Optimierungsziels wird zunächst das Optimierungspotential der pa-
rasitären Elemente im betrachteten System analysiert. Dazu wird das System hinsichtlich der
enthaltenen parasitären Elemente mit einer der in Kapitel 3. vorgestellten Methoden charakte-
risiert. Diese Analyse ist notwendig, um die für die Optimierung passenden Ansätze zu wählen
und Optimierungsschwerpunkte zu setzen.
Die Erstellung einer Prioritätenliste mit Gewichtung der parasitären Induktivitäten hilft dabei,
die wesentlichen Elemente zu erkennen und ermöglicht bei der Bearbeitung des Layouts, die
Bereiche mit hohem Optimierungspotential zu finden. Die Prioritätenliste sollte zur Orientie-
rung dienen, bis der erste Entwurf vorliegt und mit Hilfe von Simulationen geprüft und dann
ggf. weiter angepasst werden kann. Designkonflikte sollten möglichst zugunsten der höher-
priorisierten Faktoren entschieden werden, also durch eine Abweichung von den Designregeln
bezogen auf die Komponente mit der geringeren Einflussgröße.
Um die Notwendigkeit der Priorisierung zu verdeutlichen sind in Abbildung 6.2 die parasitären
Induktivitäten zweier exemplarischer Leistungsmodule anteilig für verschiedene Modulberei-
che dargestellt.
Der größte Teil der Modulinduktivität wird durch die Lastanschlussklemmen verursacht. Die
Summe der DCB- oder Bonddraht-Induktivität beträgt hingegen in der Summe meist weni-
ger als 50% der Gesamtinduktivität. Diese Tendenz wird durch Untersuchungen von [131] und
[132] bestätigt. Die Erstellung einer Übersicht möglichen Optimierungspotentials und der er-
forderlichen Modifikationen sollte Basis jeder Optimierungsaufgabe sein.
Dennoch wird in der Literatur vielfach nur die Optimierung von Einzelkomponenten wie dem
alleinigen DCB eines Moduls betrachtet [133], [134]. Anhand des Beispiels eines Leistungs-
halbleitermoduls und einer Busbarverschienung werden nachfolgend verschiedene Optimie-
rungsansätze und Maßnahmen präsentiert.
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Abb. 6.1: Vorgeschlagene Methodik zur Optimierung parasitärer Elemente
Bonddrähte
DCB
Anschlussklemmen
Bonddrähte
DCB
Anschlussklemmen
Modul 1 Modul 2
Abb. 6.2: Anteil der parasitären Induktivitäten einzelner Komponenten an der Gesamtindukti-
vität zweier Beispielmodule (Modul 1 [80], Modul 2: siehe Abschnitt 8.4)
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6.3 Optimierung parasitärer Widerstände
Die Optimierung parasitärer Widerstände soll an dieser Stelle nur in Kürze vorgestellt werden.
Im Wesentlichen bewirkt die Maximierung des Querschnitts und die Minimierung der Leiter-
länge eine Reduktion des Widerstandes gemäß Gleichung 2.3.
Bei schnell taktenden Umrichtern müssen außerdem die Auswirkungen der Stromverdrängungs-
effekte berücksichtigt werden [15]. Hier bewirkt eine breite und flächige Leiterstruktur eine Re-
duktion der Stromverdrängungseffekte. Für unterschiedliche Seitenverhältnisse bei konstantem
Querschnitt sind in Abb. 6.3 die frequenzabhängigen Widerstände dargestellt.
Sofern die Wahl der Querschnittsgeometrie der Leiter im System beeinflusst werden kann, ist
es möglich, hier eine erste Optimierung durchzuführen.
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Abb. 6.3: Einfluss der Frequenz auf den Widerstand für verschiedene Querschnittsgeometri-
en bei konstantem Querschnitt A = 16 mm2 und Länge l = 10 cm (Seitenverhältnis:
schwarz 1:1, blau 4:1, rot 10:1)
6.4 Optimierung der parasitären Induktivitäten in Leistungsmodulen
Die parasitäre Induktivität eines leistungselektronischen Aufbaus ist durch drei Größen be-
stimmt: Die geometrische Struktur der Leiter, die der Schaltflankenfrequenz äquivalente Fre-
quenz des Stromes feq und die magnetische Permeabilität des Leitermaterials (vgl. 4.7.1). Die
modernen Fertigungsmethoden von Leistungsmodulen erlauben es, diese Parameter innerhalb
bestimmter Grenzen anzupassen und somit Optimierungspotential für die elektrischen Eigen-
schaften eines Moduls zu nutzen.
Numerische Simulationen (InCa3d, [41]), zeigen die Auswirkung der Parametervariation und
erlauben die Formulierung von Designstrategien, die bei der Entwicklung von Leistungsmodu-
len eine Hilfestellung bieten. Für die Simulationen wurde Kupfer als Leitermaterial und eine
äquivalente Schaltflankenfrequenz von 2 MHz angenommen.
Die nachfolgenden Untersuchungen gelten für die Leiterbahnen auf dem DCB eines Moduls,
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das hier exemplarisch verwendet wird. Die gewonnenen Ergebnisse sind übertragbar auf belie-
bige Leiteranordnungen. Es ist zu beachten, dass eine Analyse der parasitären Induktivitäten
nur für Segmente des Kommutierungskreises einer Umrichtertopologie sinnvoll ist. Die Pha-
senanschlüsse müssen bei den Optimierungen der parasitären Induktivität nicht berücksichtigt
werden, da ihre Induktivität in der Regel erheblich kleiner ist als die der angeschlossenen Last
oder der Zuleitungskabel.
Für die Optimierung der parasitären Induktivitäten wird die folgende Methodik vorgeschla-
gen:
1. Maximierung der Gegeninduktivitäten bei Leiterabschnitten mit antiparallelem Strom-
fluss
2. Minimierung der Selbstinduktivitäten bei einzelnen Leiterbahnen
Erst wenn die Leiterbahnen so strukturiert sind, dass eine maximale Gegenkopplung auftritt,
sollte durch Befolgung weiterer Designregeln die Induktivität einzelner Leiterbahnen optimiert
werden. Die Reihenfolge der Optimierung ergibt sich aus der Notwendigkeit der Verfügbarkeit
maximaler Layout-Freiheitsgrade für die Umsetzung von Schritt 1, während Schritt 2 trotz der
aus Schritt 1 resultierenden Restriktionen meist umsetzbar bleibt.
6.4.1 Methoden zur Optimierung der Gegeninduktivität in Leistungsmodulen
Die induktive Gegenkopplung von parasitären Induktivitäten sorgt dafür, dass sich beim Kom-
mutierungsvorgang zwischen den beteiligten Leitern das Magnetfeld nur geringfügig ändern
muss, also nur wenig magnetische Energie umgesetzt wird. Dies führt zu einem kleineren Wert
für die Induktivität [3].
Die Untersuchung und Optimierung von magnetischen Kopplungen ist komplexer als für den
Fall von Selbstinduktivitäten. Dennoch ist die Optimierung (Maximierung) magnetischer Ge-
genkopplung zur Reduzierung parasitärer Induktivitäten besonders sinnvoll, denn mit geringem
Aufwand lässt sich hier in der Praxis je nach Orientierung der Leiter eine Reduktion der para-
sitären Induktivität von 40-90% erreichen, wie im nächsten Abschnitt gezeigt wird.
6.4.1.1 Optimierung der Leiteranordnung
Abbildung 6.4 zeigt Simulationsergebnisse für flächen- bzw. seitenparallele Leiter, die von ei-
nem antiparallelen Strom durchflossen werden. Dargestellt ist die Reduktion der parasitären
Induktivitäten in Abhängigkeit vom Leiterabstand d in Bezug auf ein Leiterpaar mit Länge l.
Neben der Maximierung der Gegenkopplung muss gleichzeitig die Mitkopplung der Magnetfel-
der zweier Leiter vermieden werden, denn diese hat verstärkenden Einfluss auf die resultieren-
de parasitäre Induktivität. Die Mitkopplung sollte mittels geeigneter Wahl der Leiteranordnung
vermieden werden, da sie sich im Gegensatz zur kapazitiven Kopplung, die ihre Ursache in
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quasistatischen elektrischen Feldern hat, die durch geeignete Schirmungen oder Massekonzepte
reduziert werden können, nur mit erheblichem Aufwand beseitigen lässt. So müssten zur Mi-
nimierung der magnetischen Kopplung ferromagnetische Materialien mit großem µr wie z.B.
Mu-Metall [135] verwendet werden, welche die Leiter vollständig umschließen. Dadurch wird
der magnetische Fluss in diesen Materialien konzentriert und kann sich nicht mehr in andere
Leiter einkoppeln. Mit vertretbarem Aufwand ist diese Maßnahme in den Leistungsteilen mo-
derner Umrichter aber nicht möglich.
Die Gegenkopplung wächst bei Reduzierung des Abstandes zwischen den Leitern überpropor-
tional an. Die Optimierung besteht daher darin, möglichst flächenparallele Leiteranordnungen
zu wählen, da seitenparallele Anordnungen nur etwa halb so stark koppeln. Die Reduktion des
Abstandes d auf ein akzeptables Minimum ist hingegen in beiden Fällen anzustreben.
a)
b)
flächenparallel (a)
seitenparallel (b)
Abstand d / mm
Abb. 6.4: Abhängigkeit der Kopplung vom Abstand und der Orientierung zweier Leiter bei an-
tiparallelem Stromfluss; Leiterbreite w = 10 mm, Leiterlänge l = 20 mm, Leiterdicke
t = 0,3 mm
6.4.1.2 Optimierung der Kommutierungszellen
Das geometrische Design, beispielsweise einer Halbbrückenschaltung, kann so gestaltet wer-
den, dass statt der üblichen Kombination aus Transistor (IGBT) und antiparalleler Diode jeweils
die kommutierenden Bauteile zusammengefasst werden. Dieses Konzept wird im englischen
als „Basic Switching Cells“ bezeichnet [133]. Oftmals lassen sich die parasitären Induktivitäten
des Kommutierungskreises mithilfe dieses Konzeptes erheblich reduzieren [134]. Dabei gilt als
weiterer nützlicher Aspekt, gekapselte Kommutierungszellen zu bilden, die Halbbrücken eines
mehrphasigen Umrichters innerhalb von Modulen zusammenzufassen und diese dann an einen
eigenen Zwischenkreiskondensator anzuschließen (Abb. 6.5 b). Dieses Konzept erlaubt, vergli-
chen mit dem klassischen Ansatz eines zentralen Zwischenkreises (Abb. 6.5 a), eine besonders
hohe Symmetrie der parasitären Induktivitäten in den einzelnen Kommutierungskreisen.
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Zwk1
Zwk
Zwk2 Zwk3
a) b)
Abb. 6.5: Vergleich unterschiedlicher Kommutierungskreiskonzepte in einer dreiphasigen
Halbbrückenschaltung: a) zentraler Zwischenkreiskondensator, b) Kommutierungs-
zellen mit eigenem Zwischenkreiskondensator
6.4.1.3 Optimierung der Lastanschlüsse des Moduls
Von besonderer Bedeutung für die parasitären Induktivitäten von Leistungsmodulen ist die geo-
metrische Struktur der DC Lastanschlüsse. Die parasitäre Induktivität dieser Anschlüsse kann
die des DCBs und die der Bonddrähte um ein Vielfaches übersteigen.
Während die parasitären Widerstände und Kapazitäten vor allem durch die verwendeten Mate-
rialien beeinflusst werden, zeigt sich bei den Anschlussinduktivitäten der Leistungshalbleiter-
module eine starke Abhängigkeit von der Aufbautechnik und den geforderten Isolationsabstän-
den, da diese die geometrische Struktur der Anschlüsse maßgeblich bestimmen.
Zu ihrer Optimierung ist die Ausnutzung induktiver Gegenkopplung von besonderer Wichtig-
keit, um ein niederinduktives Anschlusskonzept realisieren zu können.
Der Ansatz, eine busbarähnliche Leiterstruktur von den Anschlussklemmen bis zu den Leis-
tungshalbleitern zu verwenden, bildet den aktuellen Stand der Technik [136], [3].
Dazu ist es erforderlich, die Zwischenkreisanschlüsse auf der gleichen Seite des Moduls zu
platzieren, wodurch zusätzlich die Fläche der Leiterschleife verglichen mit der Platzierung der
Anschlüsse auf gegenüberliegenden Seiten des DCB reduziert wird.
In Abbildung 6.6 ist das Simulationsmodell einer DC-Anschlussschiene eines Halbbrücken-
moduls dargestellt. Die Anschlüsse sind im Abstand von 40 mm platziert und erzeugen eine
parasitäre Induktivität von 20,3 nH (@ fequiv = 2 MHz), vgl. Abb. 6.6.
Eine Spiegelung und Zusammenführung der Anschlüsse auf einen Abstand von 2 m (Abb. 6.6)
reduziert die parasitäre Induktivität um 50 % auf 10,0 nH.
Dieses Beispiel zeigt exemplarisch den Vorteil, den eine sorgfältige Optimierung der externen
Modulanschlüsse unter den gegebenen fertigungstechnischen Randbedingungen bewirkt. Zu-
sätzlich kann die parasitäre Induktivität insbesondere bei größeren Modulgehäusen durch die
Verwendung mehrerer parallelgeschalteter DC-Anschlüsse reduziert werden (vgl. Abschnitt
6.4.2.3). Die Bereiche, in denen die Anschlussklemmen und modulinternen Stromschienen
nicht antiparallel geführt werden können, sollten möglichst kurz und flächig gehalten werden.
Allgemeine Untersuchungen zur Induktivität von Einzelleitern sind in Abschnitt 6.4.2 aufge-
führt.
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Abb. 6.6: Vergleich unterschiedlicher Lastanschlusskofigurationen zur Zwischenkreiskontak-
tierung eines exemplarischen Moduls [137]
6.4.1.4 Optimierung der Rückseitenmetallisierung
Die Rückseitenmetallisierung ist für die Reduzierung der parasitären Induktivität innerhalb ei-
nes Leistungsmoduls ebenfalls relevant. Der Stromfluss auf der strukturierten Oberseite des
DCBs erzeugt ein Magnetfeld, das wiederum einen Stromfluss in die Rückseitenmetallisierung
induziert. Diese Ströme sind dem ursächlichen Strom entgegengerichtet und können somit als
antiparallele Spiegelströme interpretiert werden.
Die Magnetfelder beider Ströme haben entgegengesetzte Wirkrichtung, wodurch sich das re-
sultierende Gesamtfeld verringert. Die Simulation in Abbildung 6.7 vergleicht die Induktivität
eines einzelnen Leiters auf einem DCB mit und ohne Rückseitenmetallisierung. Der Leiter hat
eine Länge von l = 40 mm, eine Breite von w = 10 mm und eine Dicke von d = 0,3 mm. Die
Rückseitenmetallisierung hat die Maße A = 60x50x0,3 mm3, die der Keramik (Al2O3) beträgt
d = 0,4 mm. Die resultierende Induktivität liegt ohne Rückseitenmetallisierung bei 20,1 nH ge-
genüber 13,5 nH mit Metallisierung. Aus der Rückseitenmetallisierung resultiert also in diesem
Fall eine Reduzierung der Induktivität um ca. 30 %. Ein ähnlicher Effekt kann bei diskreten
Leitern erreicht werden, wenn diese in geringem Abstand über eine leitfähige Fläche geführt
werden.
Wie in Abbildung 6.7 dargestellt, schließen sich die Spiegelströme in zwei Kreisen, die ihre
größte Stromdichte am Rand der Rückseitenmetallisierung aufweisen.
Als funktionaler Zusammenhang gilt näherungsweise folgende Abhängigkeit:
L ∝ A ·1/d. (6.1)
Dies bedeutet, dass eine Vergrößerung der metallisierten Fläche und eine Reduzierung des Ab-
standes eine Reduktion der parasitären Induktivität bewirken.
6.4.1.5 Reduktion der Magnetfeldauskopplung
Die Gegenkopplung der Magnetfelder innerhalb einer Busbarverschienung bewirkt die Konzen-
tration der Feldenergie auf den Bereich zwischen den Leitern. Die externen Magnetfelder heben
sich durch die hohe Gegenkopplung nahezu vollständig auf, wie die Simulation in Abbildung
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Strom durch
 Leiterbahn
Kreisströme
Abb. 6.7: Kreisströme in der Rückseitenmetallisierung, Abmessugen Leiter (rot):
40 x 10 x 0,3 mm3, Metallisierung (blau): 60 x 50 x 0,3 mm3, d = 0,4 mm
2.16 zeigt. Zusätzlich bedeutet dies eine geringere wirksame Koppelinduktivität auf benach-
barte Leiter, was vor allem bei Leistungsteilen genutzt werden kann, bei denen Leistungs- und
Signalleiter dicht beieinander verlaufen.
In Abschnitt 8.5.1 wird das beschriebene Konzept bei der Entwicklung eines Umrichterleis-
tungsteils angewendet und weiter analysiert.
6.4.2 Methoden zur Minimierung der Selbstinduktivität in Leistungsmodulen
Eine Leiterbahn A, deren Abstand oder Orientierung zum nächsten benachbarten Leiter B nur
schwache Kopplung bewirkt (z.B. A⊥B, oder Abstand(A,B)Breite(A)), können als Einzellei-
ter betrachtet werden, die in erster Näherung nur eine Selbstinduktivität aufweisen.
Vor allem in Leistungsmodulen ist diese Näherung häufig zulässig, da die Leiterbahnen in einer
Ebene planar angeordnet sind und starke Kopplungen erst dann auftreten, wenn Leiterbahnen
flächenparallel orientiert sind, vgl. Kap. 6.4.1.
Als variable Parameter ergeben sich für eine einzelne Leiterbahn bzw. ihre Teilstücke somit die
Länge, die Breite und die Dicke des Leitermaterials. Innerhalb der Grenzen, die durch die gefor-
derte Stromtragfähigkeit, die thermischen Anforderungen und die Fertigungstechnik bestimmt
werden, lassen sich diese Parameter zur Optimierung der parasitären Induktivität variieren.
6.4.2.1 Länge der DC-Leiterbahnen
Die Länge l einer Leiterbahn hat proportionalen Einfluss auf den den Leiter umgebenden ma-
gnetischen Fluss und somit auf die resultierende parasitäre Induktivität Lσ .
In Abbildung 6.8 ist die Selbstinduktivität für das Beispiel eines geraden Leiters mit rechteck-
igem Querschnitt für den DC-Fall dargestellt. Die Ergebnisse der Berechnung nach der Formel
(6.2) sind denen einer simulativen Berechnung mit Hilfe der PEEC-Methode durch die Softwa-
re InCa3d [41] vergleichend gegenübergestellt. Beide Verfahren zeigen annährend identische
Ergebnisse bei der Bestimmung der parasitären Induktivität.
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Abb. 6.8: Selbstinduktivität eines Leiters als Funktion der Länge; Leiterbreite w = 10 mm, Lei-
terdicke t = 0,3 mm
Als ersten Optimierungsansatz kann, basierend auf den in Abbildung 6.8 dargestellten Ergebnis-
sen, die Minimierung der Länge der Leiterbahnen im Kommutierungskreis angegeben werden.
Der funktionale Zusammenhang nach Gleichung 6.2 für einen Leiter mit Breite w und Dicke t
macht dies deutlich [22]:
Lσ = 2 · l
[
ln
2 l
w+ t
+
1
2
+
0,2235(w+ t)
l
]
(6.2)
→ Lσ ∝ l (6.3)
Zur Reduzierung der Leiterbahnlänge kann es erforderlich sein, die Platzierung der externen
Anschlüsse oder der Leistungshalbleiter in die Optimierung einzubeziehen. Als weitestgehend
freier Parameter kann die Länge der Phasenanschlussleiterbahnen zugunsten eines kürzeren
Kommutierungskreises verändert werden. Die Phasenanschlussleiterbahnen sind nicht Bestand-
teil des Kommutierungsweges und tragen somit nicht zur kritischen Induktivität Lσ ,Zwk während
der Schaltvorgänge bei. Im Zweifelsfall sollte beim Design des DCBs die Länge der Phasenan-
schlüsse zugunsten kürzerer DC-Anschlüsse vergrößert werden.
6.4.2.2 Breite der DC-Leiterbahnen
Die Breite w der Leiterbahn hat ebenfalls Einfluss auf die im Magnetfeld gespeicherte Energie
und damit auf die Selbstinduktivität der Leiterbahn. In der Darstellung der Simulation des ma-
gnetischen Flusses in Abbildung 6.9 wird deutlich, dass der magnetische Fluss bei konstantem
Strom und konstantem Querschnitt des Leiters mit zunehmender Breite abnimmt.
In dem Beispiel wurde der magnetische Fluss für einen Leiter der Länge l = 50 mm bei einem
Querschnitt von A = 6 mm2 und einem Strom von I = 50 A für zwei verschiedene Querschnitts-
geometrien simuliert.
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a) b)
Abb. 6.9: Magnetischer Fluss eines Leiters mit unterschiedlichen Querschnittsgeome-
trien, I = 50 A: a) schmaler Leiter (w x t = 5 x 1,2 mm2), b) breiter Leiter
(w x t = 20 x 0,3 mm2)
Abbildung 6.10 zeigt Simulationsergebnisse für die Reduktion der parasitären Induktivität durch
Erhöhung der Leiterbreite für verschiedene Leitergeometrien.
Die Maximierung der Breite der am Kommutierungsvorgang beteiligten Leiterabschnitte stellt
somit eine weitere Optimierungsmaßnahme dar. Auch hier gilt, dass die Phasenanschlüsse unter
Berücksichtigung der erforderlichen Stromtragfähigkeit zugunsten breiterer Leiter im Kommu-
tierungskreis schmaler ausfallen dürfen.
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Abb. 6.10: Parasitäre Selbstinduktivität als Funktion der Leiterbreite; Referenzleiterbreite:
w = 2 mm, Leiterdicke: t = 0,3 mm
6.4.2.3 Parallelschaltung mehrerer Leiter
Die Parallelschaltung mehrerer Leiter trägt ebenfalls zu einer Reduzierung der parasitären In-
duktivität bei. In vielen Anwendungsfällen können mehrere stromführende Verbindungen paral-
lel ausgeführt werden, was häufig fertigungstechnische Vorteile mit sich bringt. Für die Summe
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der Einzelinduktivitäten gilt dann unter Vernachlässigung von Kopplungen:
Lσ ,ges =
(
∑
i
1
Li
)−1
(6.4)
So werden z.B. die externen DC-Anschlüsse bei größeren Leistungsmodulen durch Parallel-
schaltung mehrerer (gleicher) Stromschienen realisiert, im Modul selber bilden Bonddrähte ein
Beispiel für die Parallelschaltung mehrerer Leiter.
6.4.2.4 Bonddrahtverbindungen
Bonddrähte dienen der oberseitigen Kontaktierung von Leistungshalbleitern und zur Herstel-
lung einer elektrischen Verbindung zwischen mehreren DCBs oder Leitern innerhalb eines Mo-
duls. Heute werden hauptsächlich Bonddrähte aus Aluminium oder Silber, neuerdings auch aus
Kupfer verwendet.
Aufgrund ihrer geometrischen Struktur, die meist bogenförmig über dem Substrat verläuft, und
ihrer verglichen mit Kupfersubstrat kleinen Querschnittsfläche besitzen die Bonddrähte einen
erheblichen Anteil an der parasitären Induktivität eines Moduls [80], [67].
Induktivität [nH]Bonddrähte
via Substrat
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10,4
7,4
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5,2
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2,7
Abb. 6.11: Einfluss der Bonddrähte; Leiterbreite: 10 mm, Leiterdicke: 0,3 mm, Bondloophöhe:
3 mm, Abstand der Bondfüße bzw. Leiterlänge: 10 mm
Die Simulation (Tab. 6.11) eines beispielhaften Aufbaus zeigt die Änderung der parasitären
Induktivitäten mit der Anzahl der verwendeten parallelen Bonddrähte im Vergleich zu einer
Stromführung durch das Substrat. Für die hier verwendeten geometrischen Daten lässt sich eine
parasitären Induktivität von etwa 1 nH / mm Bonddraht ableiten. Dieser Wert kann für erste
Abschätzungen verwendet werden, was durch die Ergebnisse von [138] (1,25 nH/mm) und [80]
(0,7 nH/mm) gestützt wird, vgl. Tabelle 6.1.
Querschnitt [µm] Lσ [nH/mm] Quelle
200 1,0 Simulation
200 0,7 [80]
200 1,25 [138]
Tab. 6.1: Literaturwerte für die parasitäre Induktivität von Bonddrähten
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In Tabelle 6.11 ist erkennbar, dass die parasitäre Induktivität nicht reziprok zur Anzahl der
Bonddrähte abnimmt, sondern schwächer, da aus dem gleichgerichteten Stromfluss durch die
Bonddrähte eine magnetische Mitkopplung zwischen den Bonddrähten resultiert, welche die
Gesamtinduktivität wieder erhöht. Die aufgespannten Schleifen führen zur Entstehung einer
parasitären Induktivität, die um den Faktor 2 bis 5 größer ist als die einer flachen Leiterbahn,
wie die Simulationsergebnisse in Tabelle 6.1 zeigen.
Aus diesen Gründen sollten Bonddrähte durch eine geschickte Strukturierung des DCB-Layouts
vermieden werden. Lediglich bei der oberseitigen Chipkontaktierung sind Bonddrähte unver-
meidbar. Um dennoch eine minimierte parasitäre Induktivität zu erhalten, sollten, falls erfor-
derlich, zu ihrer Reduktion so viele Bonddrähte wie möglich parallel verwendet werden, da-
mit die Gesamtinduktivität reduziert wird, vgl. Tab. 6.11. Des Weiteren sollten die Bonddrähte
möglichst flach über das DCB geführt werden, um ihre Länge und die Fläche der Schleifen zu
reduzieren.
6.5 Optimierung der parasitären Kapazitäten
Zur Abschätzung der innerhalb eines Moduls auftretenden parasitären Kapazitäten kann die
Tabelle 3.2 aus Kapitel 3.4.3 als Basis für die Parameter verwendet werden. Die durch Nor-
men oder EMV-Anforderungen festgelegten Leckströme, wie die aus der kapazitiven Kopplung
zwischen DCB und geerdetem Kühlkörper resultierenden Erdströme, können bei Kenntnis der
Kapazität C und der während der Schaltvorgänge auftretenden Spannungsgradienten du/dt ge-
mäß der nachfolgenden Gleichung überschlägig bestimmt werden:
IE =C · dudt . (6.5)
Mit Hilfe der in Tabelle 3.2 angegebenen Kapazität je Flächeneinheit kann somit bei Festle-
gung des maximal zulässigen Erdstromes IE,max bzw. der zulässigen Gleichtaktstörströme die
einzuhaltende Obergrenze für die Größe einer Potentialfläche bei den zu erwartenden Span-
nungsgradienten du/dt des Halbleiters bestimmt werden:
Apot,max ≤ d · IE,maxε0 εr
(
du
dt
)−1
(6.6)
Besondere Aufmerksamkeit sollte denjenigen Flächen gewidmet werden, deren Potential sich
mit der Taktfrequenz fsw ändert, wie dies bei den Phasenanschlüssen des U-Umrichters der Fall
ist. Hier findet bei jedem Schaltvorgang eine Umladung der Kapazitäten gegen das Bezugspo-
tential (Kühlkörperpotential bzw. GND) statt, während z.B. die DC-Anschlüsse auch während
des Schaltvorganges auf annährend gleichem Potential verbleiben.
Die Optimierung der parasitären Kapazitäten kann demnach direkt durch die Anpassung der
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Fläche A der Kupferleiterbahnen bzw. der Dicke d und der Dielektrizitätskonstante ε0 des Iso-
lationsmaterials erfolgen. Gemäß den Gleichungen 6.5 und 2.10 gilt für den Erdstrom:
IE ∝ A (6.7)
∝
1
d
(6.8)
∝ ε0 (6.9)
Zur Bewertung der Optimierungsmöglichkeiten parasitärer Kapazitäten ist anzufügen, dass durch
fertigungstechnische Randbedingungen die Parameter ε0 und d meist festgelegt sind (bei Leis-
tungsmodulen etwa durch Wahl des Substrates) und somit die Anpassung der Fläche A den
wesentlichen Optimierungsparameter bildet.
6.6 Optimierung einer Busbarverschienung
Busbarverschienungen bilden die Grundlage für eine niederinduktive und niederohmige Ver-
bindung von Leistungshalbleitern und Zwischenkreiskondensatoren bzw. Leistungsanschlüssen
[125] und [122], [139].
Busbarverschienungen bestehen aus zwei oder mehr Lagen, da erst durch das antiparallele Füh-
ren der Ströme eine Abschwächung der Magnetfeldenergie erreicht wird, was dann eine niedrige
parasitäre Induktivität bewirkt. Die elektrische Verbindung der Leistungshalbleitermodule mit
den Zwischenkreiskondensatoren eines Umrichters sollte gleichzeitig niederohmig und nieder-
induktiv ausgeführt werden, um eine hohe Effizienz des Systems zu ermöglichen.
Heute werden dafür in der Leistungslelektronik verplattete Bleche verwendet, die meist aus
Kupfer oder Aluminium gefertigt sind. Diese sogenannten Busbarverschienungen werden her-
gestellt, indem dünne Bleche flächig mit Hilfe eines isolierenden Trennmaterials übereinander
platziert werden, wobei die Anschlüsse für Leistungsmodule und Zwischenkreiskondensatoren
so gewählt werden, dass in benachbarten Platten ein antiparalleler Stromfluss erzielt wird. Auf
diese Weise werden mehrere positive Eigenschaften erreicht:
• Die große Querschnittsfläche ermöglicht die niederohmige Verbindung der einzelnen
Kompontenten des Leistungsteils.
• Die parasitäre Induktivität der Verschienung wird minimiert, da sich durch den antiparal-
lelen Stromfluss die resultierenden magnetischen Felder zu einem großen Teil aufheben,
siehe Abb. 2.16.
• Des Weiteren kann durch die Minimierung des Abstandes zwischen den Platten und einer
Maximierung ihrer Fläche bei Wahl eines Isolators mit einer großen Dielektrizitätskon-
stante (z.B. Kaptonfolie: εr = 3,4) eine intrinsische Kapazität gebildet werden, die parallel
zur Zwischenkreiskapazität liegt und sehr niederinduktiv angebunden ist, wodurch hohe
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Abb. 6.12: Ideale Busbarverschienung: Zwei planparallele, gleichgroße Kupferflächen mit an-
tiparallelem Stromfluss
Frequenzanteile wirkungsvoll unterdrückt werden. So kann durch passende Dimensionie-
rung sogar eine Filterwirkung erzielt werden [123].
• Als weitere Funktion kann die Busbarverschienung außerdem mechanische und thermi-
sche Funktionen übernehmen, wie zum Beispiel die Abstützung des Leistungsteils eines
Umrichters oder eine Wärmespreizung im Falle einzelner Leistungshalbleiterelemente
[140]. Sie eignet sich insbesondere bei Parallelschaltung von Leistungshalbleitern, um
eine möglichst homogene Stromverteilung zu ermöglichen.
Abb. 6.12 zeigt eine einfache Busbarstruktur, die aus zwei planparallelen Kupferplatten be-
steht. Tabelle 6.2 enthält die Werte der Selbstinduktivität, der Gegeninduktivität und der Ge-
samtinduktivität. Verglichen mit der Selbstinduktivität erreicht die Gesamtinduktivität in die-
sem Beispiel einen Wert, der nur rund 2 % des ursprünglichen Wertes beträgt. Mit einer realen
Verschienung, wie in Abb. 8.25 dargestellt, lassen sich diese idealen Werte nicht erreichen, da
fertigungstechnische Randbedingungen meist ein Abweichen von einer idealen geometrischen
Struktur erfordern. Jedoch können auch mit industriell gefertigten Verschienungen für kom-
pakte automotive Traktionsumrichter Induktivitäten der Größenordnung von weniger als 10 nH,
typische Widerstände im Bereich weniger mΩ und Kapazitäten von einigen nF erreicht werden
[125].
Die Herausforderung besteht in der ganzheitlichen Optimierung dieser Verschienung im Sys-
tem, um elektrische Parameter wie ohmschen Widerstand und Induktivität mit mechanischen
und thermischen Anforderungen in Einklang zu bringen. In der industrieellen Anwendung kom-
men wirtschaftliche Überlegungen hinzu, da der Materialpreis und die Fertigung einer Verschie-
nung hohe Kosten verursachen können.
Selbstinduktivität (je Leiter) 35,7 nH
Gegeninduktivität (Leiter 1 auf Leiter 2) 35,1 nH
Resultierende Busbar-Induktivität 2x 0,6 nH = 1,2 nH
Tab. 6.2: Selbst- und Gegeninduktivitäten einer idealen Verschienung (100 x 60 x 1 mm3,
d = 0,5 mm)
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6.6.1 Ersatzschaltbild einer Busbarverschienung
Zur Modellierung von Busbarverschienungen können vereinfachte Ersatzschalbilder verwendet
werden, die wesentliche elektrische Eigenschaften wie Widerstand, Induktivität und die Kapa-
zität zwischen den Platten beschreiben. Abbildung 6.13 zeigt exemplarisch das Ersatzschaltbild
einer zweilagigen Verschienung [139]. Hierbei sind Gesamtwiderstand und -induktivität der
Verschienung getrennt worden und mittels einer Kapazität gegen Masse gekoppelt.
R/2L/2R/2
G
L/2
C
Abb. 6.13: Elektrisches Ersatzschaltbild einer Busbarverschienung
6.6.2 Parasitäre Induktivität von Busbarverschienungen
Die Grundvoraussetzungen für die Minimierung der parasitären Induktivität einer Busbarver-
schienung sind (vgl. Abschnitt 6.7):
• eine große Fläche A, wobei die Breite w groß und die Länge l gering sein sollten
• eine im Rahmen der erforderlichen Stromtragfähigkeit möglichst geringe Dicke t
• ein im Rahmen der zulässigen Isolationsfestigkeit möglichst geringer Abstand d der Plat-
ten
• die Einhaltung einer geometrisch symmetrischen äußeren Form, die einen spiegelsymme-
trischen, antiparallelen Stromfluss in benachbarten Platten ermöglicht
Verglichen mit den idealisierten Modellen weist eine reale Veschienung jedoch oftmals eine
modifizierte Struktur auf, denn abgewinkelte Anschlüsse, Bohrungen für Schraubkontakte und
andere mechanische Erfordernisse führen zu einer Abweichung von der idealen Bauform, die
sich in der resultierenden Gesamtinduktivität niederschlagen. Diese komplexeren Strukturen
lassen sich nicht mehr mit Hilfe analytischer Formeln berechnen, sondern können nur mit Hilfe
von rechnergestützen Methoden wie PEEC- oder FEM-Simulationen bestimmt werden.
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6.6.3 Parasitäre Kapazität von Busbarverschienungen
Die Kapazität einer Busbarverschienung lässt sich in guter Näherung mit Hilfe der Plattenkon-
densatornäherung
C = ε0 εr
wl
d
(6.10)
bestimmen, solange die jeweiligen Schienen eine geometrisch symmetrische Form aufweisen.
Die Dielektrizitätskonstante εr wird durch die Materialeigenschaft des Isolationmaterials (z.B.
Kaptonfolie) bestimmt.
6.7 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurde eine Übersicht über verschiedene Optimierungsansätze und -methoden
zur Reduzierung parasitärer Elemente vorgestellt und durch Simulationsergebnisse und analy-
tische Rechnungen belegt.
Aus den Ergebnissen des vorangegangenen Abschnittes lassen sich Designstrategien ableiten,
die auf die Komponenten eines leistungselektronischen Systems in der Reihenfolge der Opti-
mierungshierarchie angewendet werden können und in Tabelle 6.3 zusammengefasst sind. Es
wurde gezeigt, dass der herkömmliche Ansatz, durch niederinduktive Strukturierung von Lei-
terbahnen die parasitären Elemente eines Systems zu reduzieren, in vielen Fällen nicht ausrei-
chend ist und durch eine umfassendere Methodik ersetzt werden sollte. Dabei wird zunächst
das Optimierungspotential abgeschätzt, sodass dann an geeigneter Stelle, in erster Linie durch
die Ausnutzung von Kopplungseffekten, ein weit größerer Effekt erzielt werden kann.
Die Optimierung der parasitären Induktivität in Leistungsmodulen erfolgt im Idealfall durch die
iterative Anwendung beider Ansätze, also durch die Optimierung der Eigen- oder Selbstinduk-
tivität auf der einen Seite und der Gegen- oder Koppelinduktivitäten einer Leiteranordnung auf
der anderen Seite. Diese Modellvorstellung ist physikalisch gesehen nicht ganz korrekt, da sich
die Selbstinduktivität erst ausbildet, wenn eine geschlossene Leiterbahn vorliegt, sie eignet sich
dennoch, um einen ersten Ansatz zur Optimierung zu finden. Durch die spätere Zusammenfü-
gung der Ergebnisse wird dann den physikalischen Ursachen der resultierenden Gesamtinduk-
tivität eines Moduls Rechnung getragen.
Die größte Beeinflussung der parasitären Elemente wird duch Änderung der Leitergeometrie
und Gegenkopplung erzielt [67]. Es wurde gezeigt, dass sie sich vor allem auf die resultierende
parasitäre Induktivität auswirkt. Die Wahl des DCBs, insbesondere die Dimensionierung der
Fläche des Kupfers und die Dicke des Isolationsmaterials, beeinflussen vor allem die parasitär-
en Kapazitäten und die daraus resultierenden Verschiebungsströme. Da die maximal zulässige
Größe der Verschiebungsströme in vielen Applikationen bekannt ist, wurde eine Gleichung zur
Dimensionierung der Kupferfläche in Abhängigkeit vom Verschiebungsstrom und dem Span-
nungsgradienten des Halbleiters aufgestellt.
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An dieser Stelle muss angemerkt werden, dass im finalen Layout eines Leistungsteils oftmals
vom gefundenen elektrischen Optimum abgewichten werden muss, da in den meisten Fäl-
len Abwägungen zwischen geforderten elektrischen Eigenschaften, thermischen Gegebenhei-
ten, welche die Zuverlässigkeit und Lebensdauer beeinflussen, und fertigungstechnischem Auf-
wand, der sich auf die Produktionskosten auswirkt, getroffen werden müssen.
Anhand eines Leistungsmoduls und einer Busbarverschienung wurden Beispiele für die Opti-
mierung gezeigt. Mit Hilfe der gewonnenen Informationen wurden am Ende des Kapitels Desi-
gnstrategien abgeleitet und zusammenfassend dargestellt.
Die grundlegenden Prinzipien gelten dabei nicht nur für Leistungsmodule und Busbarverschie-
nungen, sondern sind auch auf vergleichbare Leiterstrukturen, etwa in diskret aufgebauten Leis-
tungsteilen, übertragbar.
Als Ausblick sei angemerkt, dass aktuelle Entwicklungen der Leistungsmodulhersteller An-
sätze für grundlegende Optimierungen zeigen: In Module werden laminierte Busbarstrukturen
eingebracht, die als Busbar fast bis zum Chip geführt werden können [70], [141]. Dabei werden
auch die Anschlussterminals optimiert, um eine niederimpedantere Anbindung der Module zu
gewährleisten. Nicht zuletzt geht der Weg an vielen Stellen zu IPM (engl.: intelligent power
module), also zur Integration weiterer Schaltungselemente (Kondensatoren, Widerstände) bis
hin zu ICs in Modulgehäusen [142], [143]. Dies trägt der beschriebenen Tatsache Rechnung,
dass innerhalb der Module parasitäre Effekte auftreten, die von außen nur schwer messbar und
kaum beeinflussbar sind.
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Designstrategien Referenz
Parallel verlaufende Leiterbahnen
• Erzeugung eines antiparallelen Stromflusses
• Minimierung des Abstandes d
• Maximierung des Breite/Dicke-Verhältnisses
• Minimierung der Länge
6.4.1
6.4.1.1
6.4.1.1
6.4.2.1
Einzelleiter (Abstand zum nächsten Leiter > 4rleiter) und
zueinander senkrecht verlaufende Leiter (km,n = 0)
• Minimierung der Länge
• Maximierung des Breite/Dicke-Verhältnisses
• Platzierung möglichst dicht über einer leitfähigen Fläche
(GND-Platte)
• Verwendung mehrerer paralleler Leiter
(z.B. bei Bonddrähten)
6.4.2.1
6.4.2.1
6.4.2.2
6.4.2.3
Modul- und Zwischenkreisanschlussterminals
• Platzierung in geringem Abstand
(kleine Schleifen, Nutzung der Gegenkopplung)
• Maximierung des Breite/Dicke-Verhältnisses
• Verwendung mehrerer paralleler Anschlüsse
• Verwengung einer modulinternen Busbarstruktur
• Minimierung der Länge
6.4.1.3
6.4.2.2
6.4.1.3
6.4.1
6.4.2.1
Zwischenkreisverschienung
• siehe „parallel verlaufende Leiterbahnen“
• Einhaltung einer gleichmäßigen geometrischen Form, um inho-
mogene Stromverteilung zu vermeiden
6.4.1
6.4.1
Tab. 6.3: Designstrategien zur Reduzierung parasitärer Elemente in Umrichtern
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7. Ganzheitliche Optimierung parasitärer Elemente und
thermischer Eigenschaften von Leistungsmodulen
7.1 Einführung
Die stetige Zunahme der Leistungsdichte in Leistungsmodulen und Umrichtern (Abb. 7.1) führt
zu einer Erhöhung der elektro-thermischen Kopplungen zwischen den parasitären Elementen
und den verwendeten aktiven Bauelementen. Der Einfluss von geometrischen Modulparame-
tern, wie der Strukturierung der DCBs oder die Positionierung der Leistungshalbleiter auf die
thermischen Eigenschaften des Gesamtmoduls, wächst dadurch stark an [44], [144].
Für die Entwicklung leistungselektronischer Systeme bedeutet dies, dass durch die alleinige
Befolgung von Design-Regeln keine ganzheitliche Optimierung erreicht werden kann [146],
[147], da sich durch diese Regeln nur Einzelparameter optimieren lassen, wie z.B. die parasi-
täre Induktivität [131], [148].
Die entstehenden Wechselwirkungen können dabei durch einfache Regeln nicht mit ausreichen-
der Genauigkeit einbezogen werden. Hinzu kommt, dass die Optimierungsziele innerhalb eines
Moduls häufig widersprüchlich sind: Zur Veranschaulichung sei das Beispiel einer Halbbrücke
(Abb. 7.2a) genannt, bei der eine Erhöhung des Abstands zwischen dem oberen und unteren
Leistungshalbleiter zwar den thermischen Übergangswiderstand Rth reduziert und dadurch die
Entwärmung verbessert, die parasitäre Induktivität des Kommutierungskreises jedoch erhöht,
siehe Abbildung 7.2b.
Die Optimierung der parasitären Elemente beeinflusst also die thermischen Eigenschaften ei-
nes Leistungsmoduls. Eine ganzheitliche Optimierung erfordert deshalb die Berücksichtigung
dieser Kopplungen unter der Einbeziehung einer Vielzahl von Parametern, die sich simulativ
ermitteln lassen. Zu diesem Zweck wurden in der Vergangenheit meist iterative Optimierungs-
verfahren eingesetzt [125], bei denen zunächst ausgewählte Parameter optimiert wurden und
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Abb. 7.1: Entwicklung der Leistungsdichte von Umrichtern von 1980 bis heute mit Ausblick
bis 2020 [145]
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d
Abb. 7.2: Gegensäzliche Optimierungsziele: Temperatur vs. parasitärer Induktivität: a) Halb-
brückenschaltung, b) Prinzipskizze, c) funktionale Zusammenhänge und Optimum
(qualitativ)
anschließend simulativ oder experimentell geprüft wurde, ob bei der Verwendung der ermittel-
ten Parameter die übrigen Moduleigenschaften in den definierten Rahmenbedingungen bleiben
oder gegebenenfalls weitere Anpassungen erfordern.
Dieses Verfahren erfordert die Fokussierung auf einzelne Optimierungsparameter und durch die
notwendigen Iterationen einen hohen Zeitbedarf.
Im nachfolgenden Kapitel soll daher ein systematisches Verfahren vorgestellt werden, das zur
ganzheitlichen Optimierung von Leistungsmodulen entwickelt wurde. Es zeichnet sich neben
einem einfach anwendbaren Algorithmus durch die Möglichkeit aus, eine Vielzahl von Opti-
mierungsparametern frei auszuwählen und je nach Anforderungsprofil zu gewichten. Besondere
Beachtung soll in diesem Kapitel daher der Fragestellung gewidmet werden, wie sich die Mo-
difikation elektrischer Parameter (parasitäre Widerstände, Kapazitäten und Induktivitäten) auf
die thermischen Eigenschaften eines Leistungsmoduls auswirkt. Die vorgestellte Optimierungs-
methode wendet dabei die Erkenntnisse an, die in Kapitel 6. erarbeitet wurden und kombiniert
diese mit weiteren Ansätzen, die eine ganzheitliche Optimierung erlauben. Es wird somit eine
Möglichkeit der methodischen Anwendung von Optimierungsansätzen gezeigt.
7.2 Methode zur ganzheitlichen Optimierung
Das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte systematische Optimierungsverfahren ist in drei
Schritte unterteilt. In Abbildung 7.3 wird das Flussdiagramm für die vorgeschlagene Optimie-
rungsmethode gezeigt.
Im ersten Schritt müssen die grundlegenden geometrischen Randbedingungen des Leistungs-
moduls definiert werden. Hierzu zählt die Festlegung der erforderlichen Grundfläche des Leis-
tungsmoduls, die Definition der Größe des DCBs und der Kupferflächen sowie der benötigten
externen Anschlüsse. Außerdem müssen die fertigungstechnischen Randbedingungen in das
Modell integriert werden. Aus ihnen ergeben sich die einzuhaltenden Abstände zwischen den
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Bauteilen, ebenso die Randbedingungen für die Platzierung von Bonddrähten, Leistungsan-
schlüssen und anderen Verbindungselementen.
Je nach gewünschter Schaltungstopologie wird anschließend die Strukturierung des DCBs vor-
genommen. Dabei sollten zur Erleichterung der späteren Optimierung die in Abschnitt 6.7 ge-
nannten Designregeln eingehalten werden.
Im zweiten Schritt wird eine Analyse der fertigungstechnisch möglichen Modifikationen des
Layouts durchgeführt. Alle Freiheitsgrade, die im Rahmen einer Optimierung des Layouts ge-
nutzt werden könnten, wie die Platzierung der Leistungshalbleiter und die Festlegung der Größe
der Kupferflächen, müssen in diesem Schritt definiert werden. Die unterschiedlichen Realisie-
rungsmöglichkeiten können durch ein Punktraster diskretisiert werden, wobei jeder Punkt einer
möglichen Chipposition entspricht und den Chipflächenmittelpunkt bezeichnet.
Im dritten Schritt werden die Simulationen der zu untersuchenden Parameter, wie der parasitär-
en Induktivitäten, der parasitären Kapazitäten und der thermischen Eigenschaften durchgeführt,
wobei jede Realisierungsmöglichkeit im Rahmen der Optimierungsfreiheitsgrade geprüft wird.
Die Simulationsergebnisse jeder Realisierungsmöglichkeit werden innerhalb einer Parameter-
matrix gespeichert. Jedes Element der Matrix entspricht somit dem Simulationsergebnis für
einen Optimierungsparameter für eine bestimmte Realisierungsmöglichkeit. Die Modifikation
des Simulationsmodells kann dabei mit Hilfe eines Scripts automatisiert ablaufen.
Analyse möglicher
Positionen zur Platzierung
der Leistungshalbleiter
Randbedingungen
der DCB
Simulation
(für jede Position)
Optimierungs-
matrix
Berechnung
DCB
Abb. 7.3: Flussdiagramm für den Ablauf des vorgestellten Optimierungsverfahrens
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Ein besonderer Vorteil dieser Methode liegt darin, dass die Nutzung beliebiger Simulationstools
erlaubt ist, die keinerlei Schnittstellen zum Datenaustausch aufweisen müssen, da die Ergebnis-
se in Form einer Matrix exportiert werden können, die anschließend mit Hilfe gängiger Werk-
zeuge wie Matlab [149] weiterbearbeitet werden kann.
Die Matrizen werden zur Weiterverarbeitung und zur Erleichterung der Vergleichbarkeit „nor-
miert“ (z.B. durch lineare Zuordnung der Zahlen von 0 bis 1 zu den Minimal- bzw. Maximal-
werten der einzelnen Parameter). Eine Optimierung hinsichtlich eines definierten Einsatzprofils
kann dann durch Zuordnung von Gewichtungsfaktoren zu den jeweiligen Parametermatrizen
erfolgen. Die Einzelmatrizen werden mit diesen Faktoren multipliziert und anschließend sum-
miert, sodass sich eine neue Matrix bildet, die das Optimierungsergebnis darstellt. Diese Matrix
enthält dann die normierte Verteilung der Gesamtoptimierung für die verwendeten und gewich-
teten Optimierungsparamter, in diesem Fall abhängig von der Chipposition. Eine zweidimen-
sionale Falschfarbdarstellung erlaubt die direkte Visualisierung des Optimierungsergebnisses.
Für die weitere Analyse lassen sich aus den in Schritt 3 gewonnenen Daten auch die zu er-
wartenden absoluten Werte für die Einzelparamter extrahieren, sodass diese direkt angegeben
werden können.
Dieses vorgestellte Optimierungsverfahren wurde entworfen, als Simulation implementiert und
erprobt.
7.3 Anwendungsbeispiel zur ganzheitlichen Optimierung
7.3.1 Optimierung eines Halbbrückenmoduls
Zur Demonstration des vorgestellten Verfahrens soll ein MOSFET Halbbrückenmodul als Bei-
spiel zur Optimierung herangezogen werden. Abbildung 7.4 zeigt eine schematische Darstel-
lung des verwendeten Modullayouts. Beginnend mit der thermischen Analyse des Aufbaus
sollen anschließend die elektrischen Parameter untersucht und schließlich optimiert werden.
Während der weiteren Untersuchungen sind die Freiheitsgrade für die Optimierung wie folgt
definiert:
High Side MOSFET
Phase
DC -
DC +
DC
Anschluss
DCB-Substrat Kupferflächen
Phasen-
anschluss
LeistungshalbleiterBonddrähte
Low Side MOSFET
a) b)
Abb. 7.4: Exemplarisches Halbbrückenmodul: a) Ersatzschaltbild, b) DCB (schematisiert)
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1. freie Platzierbarkeit des Low-Side-MOSFETs auf der entsprechenden Potentialfläche des
DCBs
2. freie Strukturierbarkeit des DCB, was die Länge des DC+ sowie des Phasenanschlusses
betrifft
3. freie Wahl der Länge der Bonddrähte und der Platzierung der Fußpunkte
Zur Veranschaulichung der in diesem Beispiel auftretenden Kopplungen wurde eine Beeinflus-
sungsmatrix aufgestellt (Tab. 7.1), die mit Hilfe der Symbole „+“, „o“ und „-“ die erwartete
Größe der Kopplungen darstellt.
Tmax ∆T RCu Lσ Cpar
Platzierung des Leistungshalbleiters + + + + o
Strukturierung des DCBs o o + + +
Länge der Bonddrähte - - + + -
Tab. 7.1: Beeinflussungsmatrix unterschiedlicher Modulparameter, erwartete Beeinflussung
Zur Simulation der Halbbrücke wurden einige Randbedingungen gewählt, die der geometri-
schen und thermischen Beschreibung des Systems dienen. Sie sind in Tabelle 7.2 zusammen-
gefasst. Als weitere Randbedingung wird angenommen, dass über die Bodenplatte in Verbin-
dung mit einem Kühlkörper ein Wärmeübergangskoeffizienz von 500 W/m2K dargestellt wer-
den kann. Abbildung 7.5 zeigt den vertikalen Aufbau des Modells.
Chipfläche AChip 60 mm2
Lotverbindung (SnAg) dLot 200 µm
DCB-Größe ADCB 720 mm2
DCB-Aufbau (Cu/Al2O3/Cu) dDCB 300 µm / 400 µm / 300 µm
Lotverbindung (SnAg) dLot 200 µm
Fläche / Dicke der Bodenplatte ABp/dBp 1280 mm2 / 2mm
Verluste je MOSFET Pv 30 W
Umgebungstemperatur Tamb 25 ◦C
Wärmeübergangskoeffizient α 500 W / m2 K
Tab. 7.2: Geometrische und thermische Randbedingungen des Moduls und des gewählten
Betriebspunktes
7.3.1.1 Thermische Optimierung
Die Einhaltung der maximalen Sperrschichttemperatur ist Grundvoraussetzung für den Betrieb
jedes Leistungsmoduls, dies muss über eine ausreichende Kühlung und Verwendung zulässiger
Betriebsbedingungen gewährleistet werden.
Während des Betriebs erwärmt sich das DCB-Substrat des Leistungsmoduls inhomogen, da
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MOSFET
Bodenplatte
Kühlkörper
DCB Lotverbindung
Abb. 7.5: Thermischer Stapel des Modells, die verwendeten Werte sind in Tabelle 7.2
zusammengefasst
in der Nähe von Leistungshalbleitern oder in Bereichen mit geringen Leiterquerschnitten be-
sonders viel Wärmeeintrag stattfindet. Hingegen herrschen an den Rändern des DCBs meist
geringere Temperaturen. Diese Temperaturdifferenzen können aufgrund unterschiedlicher Ma-
terialausdehnung zur Entstehung von thermischo-mechanischen Spannungen führen, die sich
auf die Lebensdauer des Leistungsmoduls auswirken und zu einem frühzeitigen Ausfall führen
können. Die maximale Temperaturdifferenz ∆T zwischen minimaler und maximaler Tempera-
tur auf dem DCB kann daher als Optimierungsparameter betrachtet werden.
Da die Leistungshalbleiter den wesentlichen Anteil zur Erwärmung der DCB beitragen, sind
die genannten Parameter vor allem von der Platzierung dieser Bauelemente abhängig. Wie die
thermische Simulation in Abb. 7.6 zeigt, spielt vor allem der Abstand zweier (oder mehrerer)
benachbarter Bauteile und der Abstand eines Bauelements vom Rand des DCBs eine große Rol-
le für die resultierende maximale Sperrschichttemperatur Tmax.
T  = 158°Cmax T  = 155°Cmax T  = 145°Cmax
Abb. 7.6: Auswirkung der Chipplatzierung des Low-Side-MOSFET auf die Sperrschichttem-
peratur; für die gezeigten Beispiele ergibt sich ein Temperaturunterschied von 13 K
(FEM-Simulation, Randbedingungen siehe Tab. 7.2)
Die Platzierung der Leistungshalbleiter wirkt sich außerdem auch auf den resultierenden Wär-
meübergangswiderstand Rth( j,amb) aus, da eine Platzierung am Rand des DCBs oder in der Nä-
he eines weiteren Leistungshalbleiters die zur Wärmespreizung zur Verfügung stehende Fläche
reduziert und durch die reduzierte Wärmeabfuhr eine stärkere Erwärmung des DCBs hervorge-
rufen wird.
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Die thermische Optimierung soll im vorliegenden Fall eine Reduzierung von ∆T auf dem DCB-
Substrat und eine Minimierung von Rth( j,amb) bewirken. Die Festlegung der Obergrenzen für
beide Werte und die Gewichtung dieser Parameter für die Gesamtmoduloptimierung findet im
Abschnitt 7.3.2 statt. Das aus der Simulation mit der entwickelten Methodik gewonnene Opti-
mierungsziel ist in Form einer Falschfarbdarstellung in Abb. 7.7 veranschaulicht. Es zeigt sich,
dass eine Platzierung des zweiten Halbleiters in der rechten oberen Hälfte des DCB-Substrates
(dunkelblauer Bereich) thermisch am günstigsten ist.
Abb. 7.7: Thermische Optimierung (M∆T ): Blaue Flächen zeigen optimale Bereiche (kleine
Temperaturdifferenz ∆T auf dem DCB), rote Flächen zeigen ungeeignete Bereiche
(großer Temperaturdifferenz ∆T auf dem DCB)
7.3.1.2 Optimierung der parasitären Induktivität
Die Gesamtinduktivität des Moduls wird in den Bestandteil der parasitären Induktivitäten der
Kupferleiter des DCBs (Lσ ,DCB) und die der Bonddrähte (Lσ ,Bond) zerlegt. Beide Größen gehen
als Optimierungsparameter in die Berechnung ein.
Als Grundsatz der Optimierung gilt, zunächst den Kommutierungsweg innerhalb des Moduls
so niederinduktiv wie möglich zu gestalten.
Die Länge des Strompfades im Modul bestimmt in erster Näherung die Induktivität, sie ist durch
die Position des zweiten MOSFETs und die Platzierung der Bonddrähte definiert. Daher wird
auf die Analyse dieser beiden Einflussgrößen der Schwerpunkt dieses Abschnittes gelegt.
Für unterschiedliche MOSFET-Positionen werden die resultierenden parasitären Induktivitäten
von DCBs und Bonddrähten ermittelt. Dabei ist festzustellen, dass die Induktivität der Bond-
drähte zwei- bis viermal größer als die vergleichbarer DCB-Strukturen sind (vgl. Tab. 6.11) und
daher die maßgebliche Größe des Optimierungsprozesses darstellen. Die aus den Simulationen
gewonnene Wertung der Chipposition ist in Abbildung 7.8 dargestellt.
Hier zeigt sich, dass zur Minimierung der DCB-Induktivität (a) eine Platzierung am linken un-
teren Rand des DCB vorteilhaft ist (blaue Fläche), während im Hinblick auf niederinduktive
Bondverbindungen eine Position am linken oberen Rand des DCB zu niedrigen Werten der
Bonddrahtinduktivität führt.
130
7. Ganzheitliche Optimierung parasitärer Elemente und thermischer Eigenschaften von
Leistungsmodulen
a) b)
Abb. 7.8: Optimierung der parasitären Induktivitäten (ML(DCB),ML(bond)): Blaue Flächen zei-
gen optimale Bereiche (kleine Induktivität), rote Flächen zeigen ungeeignete Bereiche
(große Induktivität): a) DCB, b) Bonddrähte
7.3.1.3 Optimierung der parasitären Kapazität
Die Optimierung der parasitären Kapazitäten der Phasenanschlüsse bewirkt in erster Linie eine
Verbesserung der elektromagnetischen Verträglichkeit des Umrichters, da die Verschiebungs-
ströme reduziert werden. Somit ergibt sich eine Verringerung der Gleichtaktstörungen (vgl.
Kapitel 4.7.2).
Die parasitären Kapazitäten eines DCB-Layouts ergeben sich direkt aus der Fläche und dem
Abstand der verwendeten Kupferbahnen (vgl. Kap. 4.7.2). Eine Optimierung der Kapazitäten
ist insbesondere für alle Flächenelemente mit wechselndem Potential notwendig, während sich
die Kapazitäten der Leiterbahnen mit konstantem (z.B. DC-)Potential kaum auswirken.
Zur Reduzierung der Kapazitäten kann entweder der Abstand der Kupferleiter vergrößert wer-
den, was gleichbedeutend mit einer Erhöhung der Substratdicke ist, oder die Fläche verkleinert
werden. Die Grafiken 7.9a) und b) zeigen diese Zusammenhänge. Die aus der Simulation ab-
geleitete Wertung der Chippositionen ist in Abb. 7.10 dargestellt. Es zeigt sich, dass mit einer
Verschiebung des Chips in Richtung des Phasenanschlusses die parasitäre Kapazität des Moduls
wegen der dann notwendigerweise längeren und somit größeren Potentialfläche des Phasenan-
schlusses ansteigt (vgl. Abb. 7.9b).
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Abb. 7.9: Parasitäre Kapazitäten in Abhängigkeit von der Substratdicke (a) und der Größe der
Cu-Fläche (b)
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Abb. 7.10: Optimierung der parasitären Kapazitäten (MC): Blaue Flächen zeigen optima-
le Bereiche (kleine Kapazität), rote Flächen zeigen ungeeignete Bereiche (große
Kapazität)
7.3.2 Durchführung der ganzheitlichen Optimierung
Die Ergebnisse aus den Einzelsimulationen müssen für eine ganzheitliche Betrachtung im nach-
folgenden Schritt zusammengeführt werden. Da diese Simulationsergebnisse in Form von Ma-
trizen gleicher Dimension vorliegen, kann eine gewichtete Summation der standardisierten Ma-
trizen durchgeführt werden:
A = w1 ·M∆T +w2 ·ML(DCB)+w3 ·ML(bond)+w4 ·MC (7.1)
Die Gewichtungsfaktoren wi werden entsprechend der Anwendung ausgewählt, da sie die Op-
timierungsziele festlegen. Diese Faktoren entsprechen einer prozentualen Bewertung, wobei
∑
i
wi = 1 gewählt wird, wodurch eine prozentuale Gewichtung erleichtert wird. Die Matrix A
stellt die Ergebnisse dieser gewichteten Summation und somit der kombinierten Optimierung
dar. Die Darstellung der Matrix als zweidimensionales Falschfarbdiagramm erlaubt eine schnel-
le Beurteilung des Ergebnisses.
Abbildung 7.11 zeigt die Darstellung der Moduloptimierung für die Wahl gleichverteilter Ge-
wichtungsfaktoren, hierbei bedeuten blaue Bereiche eine optimale Chipposition, rote Bereiche
eine zu vermeidende Position.
In der industriellen Anwendung sollten die Gewichtungsfaktoren gemäß der technischen Be-
stimmung des Moduls gewählt werden. So gelten je nach Höhe der geforderten Sperrspannun-
gen und Strombelastbarkeiten für die Module unterschiedliche Auslegungs- und Optimierungs-
kriterien. Die nachfolgenden Beispiele sollen diesen Grundgedanken verdeutlichen.
7.3.2.1 Beispiel für ein Leistungsmodul mit niedriger Spannungsfestigkeit in Hochstro-
manwendungen
Bei Niederspannungs-MOSFET ist die Reduktion der Induktivitäten innerhalb des Modulauf-
baus vorrangiges Ziel, da induzierte Spannungen die niedrigen Durchbruchspannungen der ver-
wendeten Leistungshalbleiter erreichen und Bauteilschädigungen hervorrufen könnten. Im vor-
liegenden Fall würden daher die Gewichtungsfaktoren beispielsweise wie in Tabelle 7.3 gewählt
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Abb. 7.11: Optimierungsergebnis für gleichverteilte Gewichtungsfaktoren
werden, also mit dem Schwerpunkt auf parasitären Induktivitäten. Abbildung 7.12 visualisiert
das Optimierungsergebnis für ein Niedrigstspannungsmodul, auch hier bedeuten blaue Bereiche
eine optimale Chipposition, rote Bereiche eine zu vermeidende Position.
Faktor Wert
w1 0.10
w2 0.40
w3 0.40
w4 0.10
Tab. 7.3: Gewichtungsfaktoren für ein
Modul niedriger Spannungs-
festigkeit in Hochstromanwen-
dungen
Abb. 7.12: Optimierungsergebnis für ein
auf geringe parasitäre Indukti-
vitäten ausgelegtes Modul
7.3.2.2 Beispiel für ein Leistungsmodul mit hoher Spannungsfestigkeit
Bei Leistungsmodulen mit Hochspannungsbauteilen ergibt sich oft ein ausreichender Sicher-
heitspuffer für induzierte Spannungen, somit kann in einem solchen Fall eine stärkere Gewich-
tung auf z.B. thermische und kapazitive Eigenschaften gelegt werden, siehe Tab. 7.4. Abbildung
7.13 visualisiert das Optimierungsergebnis für ein thermisch optimiertes Modul.
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Faktor Wert
w1 0.60
w2 0.05
w3 0.05
w4 0.30
Tab. 7.4: Gewichtungsfaktoren für ein
Modul mit hoher Spannungs-
festigkeit
Abb. 7.13: Optimierungsergebnis für ein
auf thermische Eigenschaften
optimiertes Modul
7.3.3 Evaluierung der Gesamtperformance
Aufgrund des vollständigen Simulationsmodells kann nach der Optimierung aus den erhaltenen
Daten das Optimierungsergebnis direkt als absoluter Wert angegeben werden. Für die gefun-
dene Strukturierung des DCBs kann somit direkt eine Aussage über die zu erwartenden Mo-
dulparameter abgelesen und aus dem Optimierungsergebnis auf die zugrundeliegenden Werte
zurückgerechnet werden. Der Grundwert stellt die Parameter des mit gleichen Gewichtungsfak-
toren berechneten Moduls dar.
Parameter Grundwert Optimierungsergebnis
∆T 24 ◦C 38 ◦C
LDCB 4,6 nH 2,1 nH
Lbond 8,1 nH 3,5 nH
Cpar 45 pF 102 pF
Tab. 7.5: Elektrische Parameter für ein Niedrigstspannungsmodul (z.B. UDC < 100 V), optimiert
auf niedrige parasitäre Induktivitäten
Für das Hochspannungsmodul kann das Optimierungsergebnis in gleicher Art betrachtet wer-
den:
Parameter Grundwert Optimierungsergebnis
∆T 24 ◦C 23 ◦C
LDCB 4,6 nH 4,9 nH
Lbond 8,1 nH 8,4 nH
Cpar 45 pF 40 pF
Tab. 7.6: Elektrische Parameter für ein Modul höherer Spannung (z.B. UDC = 600 V-1200 V),
optimiert auf geringe parasitäre Kapazitäten und niedrige Temperatur
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7.4 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurde eine ganzheitliche Optimierungsmethode vorgestellt, die es erlaubt
eine nach unterschiedlichen Parametern gewichtete Optimierung eines Leistungsmodullayouts
durchzuführen.
Auf diese Weise können neben elektrischen auch thermische oder andere Größen in eine syste-
matische Optimierung einbezogen werden. Die Methode zeichnet sich durch ihre einfache und
universelle Anwendbarkeit sowie durch die Möglichkeit zur Verwendung beliebiger Simulati-
onssoftware für die jeweilige Größe aus, da die Ergebnisse der Parameteroptimierung in Form
von Matrizen aus den jeweiligen Tools extrahiert und dann zur Berechnung an allgemein ver-
fügbare Werkzeuge wie Matlab oder Excel weitergegeben werden können.
Zur Darstellung wurde bewusst das Beispiel einer einfachen Halbbrückenschaltung gewählt,
damit die Überprüfung des Ergebnisses zu jedem Zeitpunkt mittels Plausibilitätsüberlegungen
möglich ist. Das Beispiel demonstriert die einfache und zielführende Anwendung der Methode,
wobei die Optimierungsergebnisse in Form eines anschaulichen Falschfarbdiagramms darge-
stellt werden können. Neben dem Auffinden optimierter Parameter lassen sich ohne Mehrauf-
wand die absoluten Werte aller Parameter der optimierten Strukturen darstellen.
Die hier vorgestellte Methode lässt sich auf komplexere Geometrien erweitern. Auch in an-
deren Anwendungsbereichen (z.B. zur geometrischen Auslegung von Busbarverschienungen)
wäre eine Anwendung des vorgestellten Verfahrens denkbar.
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8. Optimierung des Leistungsteils eines Umrichters für
24 V, 5-15 kVA
8.1 Einführung
DC/AC-Umrichter mit 24 V-Zwischenkreisspannung in der Leistungsklasse von 5-15 kVA wer-
den vor allem in Flurförder- oder anderen leichten Nutzfahrzeugen eingesetzt. Hier werden
wegen des günstigen Preises und der Robustheit weitestgehend Blei-Säure Akkumulatoren ver-
wendet [5].
Bedingt durch die niedrige Zwischenkreisspannung muss zur Bereitstellung der geforderten
Ausgangsleistung mit hohen Phasenströmen gearbeitet werden, die im Bereich von 100 bis
700 Ae f f liegen. Die hierfür eingesetzten Antriebsumrichter müssen speziell auf die Hochstro-
manforderungen ausgelegt sein, um die auftretenden Leit- und Durchlassverluste in akzepta-
blen Bereichen zu halten. Erforderlich ist daher die Verwendung schnell schaltender Leistungs-
halbleiter, die gleichzeitig einen geringen RDS(on) aufweisen. Moderne Leistungs-MOSFETs
mit niedrigen Spannungsfestigkeiten (engl.: low voltage power MOSFETs) erfüllen diese An-
forderungen [150].
Die volle Leistungsfähigkeit dieser Halbleiter kann nur genutzt werden, wenn das Schaltungs-
layout hinsichtlich parasitärer Elemente optimiert ist, da insbesondere die während der Ab-
schaltvorgänge an den parasitären Induktivitäten induzierten Überspannungen einen effizienten
und störungsfreien Betrieb verhindern können. Auch der Durchlasswiderstand RDS(on) kann re-
duziert werden, wenn die erforderliche Durchbruchspannung UBR,DSS der Leistungshalbleiter
herabgesetzt werden kann (vgl. Abschnitt 4.5.2).
In der Literatur findet man wenige Veröffentlichungen zu Automotive-Umrichtern mit nied-
riger Zwischenkreisspannung. In [151] wurde die Entwicklung eines Umrichters für höhere
Spannungen (PowerNet, 42 V) vorgestellt. [10] zeigt den Aufbau eines 55 kW-Umrichters mit
SiC-Dioden, wobei auch hier höhere Zwischenkreisspannungen (> 200 V) verwendet wurden.
Die detaillierte Analyse und Optimierung eines Umrichtersystems mit einem Fokus auf Syste-
men mit niedriger Zwischenkreisspannung soll daher im nachfolgenden Abschnitt erfolgen.
Basierend auf den im 6. und 7. Kapitel erarbeiteten Methoden, der simulationsgestützten Opti-
mierung von Leistungsmodulen und Busbarverschienungen, wird die Entwicklung eines Nied-
rigspannungsumrichters mit 24 V-Zwischenkreisspannung beschrieben. Die Ausgangsleistung
kann im vorliegenden Fall durch Parallelschaltung mehrerer Umrichter im Bereich von 5-15 kVA
skaliert werden. Die Untersuchungen wurden im Rahmen eines gemeinschaftlichen Forschungs-
projektes innerhalb des Kompetenzzentrums Leistungselektronik Schleswig-Holstein (KLSH
[152]) durchgeführt.
Im ersten Teil des Kapitels wird auf die Konzeptionierung des Leistungsteils eingegangen,
es folgt die Darstellung der Optimierung der Leistungsmodule und der Busbarverschienung,
wodurch ein verlustarmer Betrieb bei Parallelschaltung mehrerer Leistungsmodule ermöglicht
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wird. Hierbei wird insbesondere die Optimierung der parasitären Induktivitäten und der Sym-
metrierung der Stromverteilung berücksichtigt.
Im zweiten Teil des Kapitels werden der Aufbau und die messtechnische Untersuchung des Um-
richters beschrieben und der Erfolg der Optimierungen demonstriert, insbesondere hinsichtlich
einer Minimierung und Symmetrierung der parasitären Induktivitäten in Bezug auf die auftre-
tenden Überspannungen und die symmetrische Stromverteilung auf parallelgeschaltete MOS-
FETs, sowie Messungen der parasitären Induktivitäten und der thermischen Eigenschaften.
Teile der Untersuchungen dieses Kapitels wurden bereits in [11], [152], [153] und [154] veröf-
fentlicht.
8.2 Konzeptionierung und Auslegung des Leistungsteils
24V / 5 kVA Antriebsumrichter
Leistungsmodul 1 Leistungsmodul 2
Zwischen-
kreiskonden-
sator
24 V
Batterie
Abb. 8.1: Verwendete Topologie des 5 kVA-Umrichters: zwei dreiphasige MOSFET-
Halbbrückenmodule sind innerhalb des Antriebsumrichters parallel geschaltet
In Abbildung 8.1 ist die Schaltungstopologie des Antriebsumrichters dargestellt: Der Antrieb-
sumrichter wird durch einen Bleiakkumulator mit einer Gleichspannung von 24 V gespeist. Je
nach Ladezustand der Batterie und bedingt durch mögliche Energierückspeisung bei Bremsvor-
gängen soll ein Betrieb mit Zwischenkreisspannungen von 18 bis 36 V möglich sein.
Der 5 kVA-Basisumrichter soll im Nennbetrieb einen Phaseneffektivstrom von I˜L = 130 A be-
reitstellen können, kurzzeitig sollen Ströme von I˜L = 250 A möglich sein. Diese elektrischen
Anforderungen machen in Verbindung mit den systemseitig gegebenen thermischen Randbedin-
gungen (Entwärmung des Leistungsteils nur über passive Luftkühlung) den Einsatz von zwei
parallel geschalteten Leistungsmodulen zur Verbesserung der Wärmeabfuhr erforderlich.
Zur Reduzierung der Schaltverluste in dem mit 16 kHz taktenden Umrichter müssen möglichst
kurze Schaltzeiten verwendet werden, wobei t f ,i im vorliegenden Fall durch die Spezifikati-
on der maximal zulässigen induzierten Spannung auf Uind,max = 0,8 ·UDSS−Uzwk,max = 20V
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begrenzt wurde (mit 0,8 als Sicherheitsfaktor):
Uind,max = Lσ · dIdt (8.1)
⇒ ∆tsw ≈ Lσ · ∆IˆDUind,max (8.2)
hier : t f ,i ≈ Lσ · 350A20V = Lσ
[
V s
A
]
·17,5 A
V
(8.3)
Abbildung 8.2 zeigt die möglichen Stromfallzeiten t f ,i und die Abschätzung der resultieren-
den Schaltverluste für 24 V Zwischenkreisspannung und 60 A Drainstrom (gemäß Gleichung
8.4 [6]), aufgetragen gegen die Induktivität des Zwischenkreises. Auch wenn die zulässigen
Grenzen dieser Auslegung in der Praxis meist nicht erreicht werden können, verdeutlicht diese
Darstellung, dass die Minimierung der parasitären Induktivität des Kommutierungskreises ne-
ben der Reduktion von Überspannungen bei den untersuchten Niedrigstspannungs-MOSFETs
vor allem die Ausschaltverluste reduziert. In der Praxis sind der Anpassung der Stromfallzeit
t f ,i bedingt durch die Halbleitercharakteristik Grenzen gesetzt, die bei der Auslegung berück-
sichtigt werden müssen, vgl. [55].
Eo f f =UDD · IDo f f · tr,u+ t f ,i2 (8.4)
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Abb. 8.2: Schaltzeiten und -verluste in Abhängigkeit von der parasitären Induktivität des Kom-
mutierungskreises für den MOSFET ISiT180 [155] im Halbleitermodul unter Einhal-
tung der maximal zulässigen induzierten Spannung nach Gl. 8.3
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8.2.1 Anforderungsprofil für den Leistungsteil
Für die Entwicklung des Leistungsteils lässt sich aus den genannten und durch das Lastenheft
[156] geforderten technischen Randbedingungen das folgende Anforderungsprofil ableiten:
1. Minimierung der ohmschen Widerstände im Leistungshalbleiter, Leistungsmodul und in
der Busbarverschienung
2. Optimierung der parasitären Induktivität zur Minderung von Schaltverlusten, Überspan-
nungen und elektromagnetischen Emissionen
3. Realisierung eines effizienten Abtransports der Verlustwärme durch passive Kühlung
4. Erstellung eines kompakten Aufbaukonzepts mit der Möglichkeit für Parallelbetrieb meh-
rerer Umrichter
5. Symmetrierung der Stromverteilung beim Parallelbetrieb mehrerer Umrichter
Die resultierenden elektrischen und thermischen Parameter sind in der Tabelle 8.1 zusammen-
gefasst. Des Weiteren wurden spezielle Anforderungen an das thermische Design definiert, die
den alleinigen Einsatz einer passiven Kühlung auch bei erhöhter Umgebungstemperatur für
einen bestimmten Lastzyklus ermöglichen. Die Entwicklung des thermischen Gesamtkonzepts
wurde von Projektpartnern durchgeführt und soll an dieser Stelle nicht weiter erläutert werden,
es sei auf hier auf [157], [158] und [159] verwiesen.
Umrichtertyp dreiphasiger Frequenzumrichter zur Speisung eines Fahrmotors
Spannungsversorgung Bleiakkumulator 24 V (18..36 V)
Nennstrom 130 A (max. 250 A)
Taktfrequenz 16 kHz
Uind,max < 20 V
Tmax(Czwk) < 80◦C
Tj,max < 150◦C
η > 97 %
Tab. 8.1: Anforderungen für die Auslegung des Leistungsteils des 5 kVA-Umrichters
8.2.2 Der Leistungshalbleiter und das Modul
In den Modulen kommt ein durch das Fraunhofer Institut für Siliziumtechnik (ISiT) nach den
Projektspezifikationen entwickelter Leistunghalbleiter [155] zum Einsatz, der im Folgenden als
ISiT180 bezeichnet wird.
Die Schwellenspannung dieses Halbleiters wurde zur Vermeidung ungewollten parasitären Schal-
tens im Vergleich zu Bauteilen der gleichen Produktfamilie erhöht und liegt bei VGS(th) = 4,4V .
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Die Sperrspannung wurde auf VBR,DSS = 70V erhöht und der Durchlasswiderstand konnte auf
RDS(on) = 0,72mΩ herabgesenkt werden.
Der Leistungshalbleiter hat eine Fläche von 7 x 11 = 77mm2 und besitzt zwei Source-Flächen
zur oberseitigen Kontaktierung durch Bonddrähte (siehe Abb. 8.3), ein Gatepad und zwei wei-
tere Sense-Anschlüsse zur Bestimmung der Halbleitertemperatur. Zu diesem Zweck sind zwei
antiparallele Dioden integriert, die mit einem niedrigen Gleichstrom beaufschlagt werden und
dann einen proportional von der Temperatur abhängigen Spannungsabfall verursachen, der ge-
messen wird.
Der MOSFET wurde mit 0,38 µm Pitch gefertigt, das Silizium wurde auf eine Schichtstärke
von 120 µm gedünnt. Im Anhang 11.1 befindet sich ein Datenblatt der elektrischen Parameter
des verwendeten Leistungshalbleiters.
Ein gemoldetes Modulgehäuse (Abb. 8.5 a) gewährleistet den Schutz der Leistungshalbleiter
vor Umwelteinflüssen [160]. Zur Erhöhung der Lastwechselbeständigkeit und zur Reduzierung
des ohmschen und thermischen Widerstandes wurden die Leistungshalbleiter mittels Sinter-
technologie auf das DCB aufgebracht [161].
Abb. 8.3: Foto des MOSFETs ISiT180 im Leistungsmodul; beim oberen MOSFET ist auch der
Temperatursensor durch Bonddrähte kontaktiert
8.2.3 Das elektromechanische Grundkonzept
Um einen kompakten Aufbau des Umrichters zu ermöglichen, wird eine kombinierte Treiber-
und Zwischenkreiselektronikflachbaugruppe verwendet. Diese sechslagige Platine dient zum
einen der Bereitstellung der Gatespannungen durch die Treiber, zum anderen der Signalaus-
wertung der Fehler- und Temperatursensorik und außerdem zur Anbindung der Zwischenkreis-
kondensatoren an die Zwischenkreisverschienung. Die treiberseitigen Elemente dieser Platine
werden in [58] beschrieben.
Die beiden inneren Lagen der Platine sind Bestandteil des Kommutierungskreises und sie beste-
hen aus 200 µm starken Kupferschichten, welche die geforderte Stromtragfähigkeit aufweisen
und gleichzeitig eine busbarähnliche niederinduktive Anbindung der Kondensatoren ermögli-
chen.
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Zur Erfüllung der thermischen Anforderungen ergibt sich einerseits die Notwendigkeit, die bis
maximal 80◦C belastbaren Zwischenkreiskondensatoren thermisch von den bis zu 130◦C hei-
ßen Leistungshalbleitermodulen zu entkoppeln, auf der anderen Seite jedoch für eine möglichst
kurze und somit niederinduktive Anbindung an die Leistungshalbleiter in den Modulen zu sor-
gen. Dieses Optimierungsproblem führte zur Entwicklung eines neuartigen Verschienungssys-
tems, das in Abschnitt 8.5.1 vorgestellt wird.
8.3 Parallelbetrieb von MOSFET-Modulen im Umrichter
Wie in Kapitel 8.2 vorgestellt, werden im 5 kVA-Basisumrichtermodul zwei dreiphasige MOSFET-
Leistungshalbleitermodule parallel betrieben. In der Umrichterversion für 15 kW Ausgangsleis-
tung erhöht sich die Anzahl auf sechs parallel geschaltete MOSFET-Module.
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Abb. 8.4: Unsymmetrische Stromverteilung bei Kurzschlussversuch für Parallelschaltung zwei-
er MOSFET-Module M1 und M2 mit ungleicher Kommutierungskreisinduktvität,
grün: M1 mit ID = 150 A (@32 nH), blau: M2 mit ID = 270 A (@17 nH), 50 A/div,
rot: Zwischenkreisspannung UZWK , 50 V/div, Zeitskala: 100 ns/div
In Abb. 8.4 ist die Stromverteilung zweier parallel geschalteter Halbbrücken gezeigt, deren
Induktivität sich um 15 nH unterscheidet. Die Abweichung von einer symmetrischen Strom-
verteilung beträgt > 40 % und verdeutlicht, dass insbesondere in diesem Anwendungsfall eine
besonders gleichmäßige Aufteilung der parasitären Induktivität erforderlich ist.
Die gezeigten unterschiedlichen Stromgradienten treten auch beim Ein- und Ausschalten der
parallel geschalteten Module im Umrichterbetrieb auf und führen in dem Fall zu einer uner-
wünschten unsymmetrischen Belastung der Bauelemente.
Die Parallelschaltung mehrerer Leistungshalbleiter erfordert darüber hinaus die folgenden Maß-
nahmen zur Symmetrierung des Stromes in den einzelnen Bauelementen [162]:
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8.3.1 Anforderungen an die Treiberelektronik
• möglichst zeitgleiche Bereitstellung der Ansteuersignale (auch controllerseitig)
• möglichst konstante und kleine Verzögerungszeiten der Bauteile (Treiber-IC), bei MOS-
FET z.B. <5 ns [163]
• möglichst gleiche Signallaufzeiten und Signalverläufe (i.A. gleiche Länge, Lage und In-
duktivität der Zuleitungen)
Die Treiberschaltung des hier gezeigten Umrichters wird in [58] ausführlich dargestellt.
8.3.2 Anforderungen an den Leistungshalbleiter
• möglichst gleiche Schwellenspannung UGS(th)
• möglichst gleicher Durchlasswiderstand RDS(on)
• möglichst gleiche Übertragungskennlinien g f s
• möglichst Übereinstimmung der Kapazitäten CGD und CGS
8.3.3 Anforderungen an den Aufbau des Leistungsteils
• möglichst symmetrische Induktivitäten im jeweiligen Kommutierungskreis
• möglichst Common-Source Induktivität in gleicher Größe zur Vermeidung von unsym-
metrischer Rückkopplung
• möglichst symmetrische parasitäre Widerstände
Werden die genannten Bedingungen z.B. durch zeitverzögertes Schalten paralleler Halbleiter
nicht erfüllt, kann die resultierende Unsymmetrie des Stromes bedingt durch thermische Über-
lastung zu einer Zerstörung des Halbleiters führen [88], [89].
Des Weiteren kann eine Abweichung der Werte der passiven Elemente paralleler Kommutie-
rungskreise des Leistungsteils, also der parasitären Widerstände und Induktivitäten, eine statio-
näre Unsymmetrie in der Stromverteilung hervorrufen, welche ebenfalls zu thermischer Über-
lastung einzelner Bauteile führen kann. Die Optimierung des Leistungsteils eines Umrichters
sollte daher ganzheitlich in Bezug auf die Optimierung des Leistungsmoduls und der Busbar-
verschienung erfolgen, da beide Komponenten aufeinander abgestimmt werden müssen. Dies
bezieht sich vor allem auf Verbindungsstrukturen wie die Anschlussklemmen, aber auch auf die
Platzierung und geometrische Form der Anschlüsse.
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8.4 Optimierung des Leistungshalbleitermoduls
Während der Konzeptionierungsphase wurden, basierend auf den Designanforderungen meh-
rere DCB-Layouts entworfen und anschließend simulativ charakterisiert. In Tabelle 8.2 sind
exemplarisch die Anforderungen an das entwickelte KLSH-Leistungshalbleitermodul zusam-
mengefasst. Da die Fertigung der DCBs mit hohen Kosten verbunden ist, war eine vergleichen-
de messtechnische Untersuchung mehrerer Layouts nicht möglich, die Untersuchungen wurden
daher simulativ durchgeführt. Die Tabelle A.1 (Anhang) gibt einen Überblick über vier Layout-
entwürfe, die detailliert analysiert wurden.
Aus den untersuchten Realisierungsmöglichkeiten wurde das Modullayout M4 ausgewählt und
optimiert. Am Ende des Designprozesses stand die Fertigung in einer kleinen Serie von ca. 50
Modulen. In diesem Abschnitt wird die Analyse der Induktivität des verwendeten Leistungsmo-
duls (Abb. 8.5) vorgestellt und eine Übersicht über die angewendeten Optimierungsverfahren
gegeben. Die beschriebenen Methoden sind auf andere Modullayouts, aber auch auf diskret auf-
gebaute Leistungsteile übertragbar.
Steuer- und Signalanschlüsse 
(Gate, Hilfssource und Temperaturesensor)
DC+ und DC-
Zwischenkreisanschlüsse
Moldmodulpackage
Phasenanschlüsse
(U, V, W)
MOSFETs
Bonddrähte
Abb. 8.5: Leistungshalbleitermodul mit drei Halbbrücken
Die Optimierung der parasitären Induktivitäten des Moduls basiert, wie in Abschnitt 6.4 ge-
zeigt, zum einen auf der optimalen Ausnutzung von Gegeninduktivitäten und zum anderen auf
der Minimierung der Selbstinduktivitäten der Leiterbahnen und Lastanschlüsse.
Zur Analyse der Induktivitäten wird mit Hilfe des CAD-Werkzeugs von InCa3d [41] ein ge-
naues Simulationsmodell erstellt. Die Leiter auf dem DCB und die Lastanschlüsse werden ent-
sprechend ihrer geometrischen Form und des Materials nachgebildet. Als Randbedingung für
die Analyse wird die zur Schaltflankensteilheit äquivalente Frequenz verwendet, im vorliegenen
Fall beträgt diese feq=2,3 MHz.
Es ist bei der Extraktion der partiellen Induktivitäten zu beachten, dass aufgrund der magneti-
schen Kopplungen die resultierenden Induktivitäten erhebliche Abweichungen von den Selbst-
induktivitäten aufweisen können. Um dieser Tatsache gerecht zu werden, erfolgt die Darstel-
lung der Simulationsergebnisse in Form von Impedanzmatrizen. Die Ordnung der Matrix ergibt
8. Optimierung des Leistungsteils eines Umrichters für 24 V, 5-15 kVA 143
sich dabei aus der Anzahl der untersuchten Leiterbahnen bzw. aus der Feinheit der gewählten
Unterteilung der Leiterabschnitte.
Modultyp dreiphasiges Halbbrückenmodul
Abmessungen max. 60 x 50 x 5 mm
Nennstrom 130 A (max. 250 A)
parasitäre Induktivität DCB < 10 nH
weitere Anforderungen - hohe Symmetrie
- einfache Parallelschaltbarkeit
- Hilfssourceanschlüsse
Tab. 8.2: Designanforderungen für das Leistungshalbleitermodul
8.4.1 Optimierung der parasitären Induktivitäten des DCB
Abbildung 8.6 zeigt eine der optimierten Halbbrücken des Moduls, die in sieben partielle Ele-
mente zerlegt wurde. Die resultierende Matrix ist in Abbildung 8.7 dargestellt, ihre Elemente
bilden sowohl die Selbstinduktivitäten (Diagonalelemente) als auch alle Koppelterme (alle sons-
tigen Elemente) ab.
Als Optimierungsziel ergibt sich die Maximierung der induktiven Gegenkopplung (Elemente
mit negativem Vorzeichen) bei gleichzeitiger Minimierung der Mitkopplungen (Elemente mit
positivem Vorzeichen). Die Darstellung der Induktivitäten in Form von Induktivitätsmatrizen er-
leichtert die iterative Optimierung: Die Auswirkungen der Variation der geometrischen Struktur
einer Leiteranordnung werden durch die Änderungen der entsprechenden Matrixelemente direkt
sichtbar und lassen sich mit geringem Aufwand bewerten.
Die Matrix in Abbildung 8.8 zeigt die mit Hilfe einer PEEC-Simulation des in Abbildung 8.7
gezeigten Modulbereichs extrahierten Kopplungsfaktoren. Hier sind Mittkopplungen in rot, Ge-
genkopplungen in grün dargestellt. Der Optimierungserfolg kann aus den generell höheren Wer-
ten der Gegenkopplungen gegenüber den Mitkopplungen abgelesen werden. Es sei an dieser
Stelle angemerkt, dass bedingt durch die lineare Struktur der Elemente L1 bis L3 bzw. L5 bis
L7 die Mitkopplungen nicht weiter reduzierbar sind. Tabelle 8.3 zeigt die Gegenüberstellung der
errechneten und der durch Kopplungen korrigierten resultierenden Induktivitäten (Spaltensum-
me aus Matrix 8.7). Die Anzahl der Bonddrähte wurde für den Modulaufbau auf die größte bei
gegebener Chipbreite mögliche Anzahl (8) maximiert, wobei gleichzeitig ein flach ausgeführ-
ter Bondloop erzielt werden konnte. Diese Maßnahmen reduzieren den Anteil der parasitären
Bonddrahtinduktivitäten auf eine der Substratinduktivität vergleichbare Größe, wie in Tab. 8.3
dargestellt ist.
Es zeigt sich, dass bedingt durch die Koppelterme die Summe der Eigeninduktivitäten Lσ ,eigen
= 22,7 nH (Summe der Diagonalelemente) erheblich höher ist als die unter Berücksichtgung
der Gegenkopplungen resultierende parasitäre Induktivität Lσ ,gegen = 16,6 nH (Summe aller
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Spaltensummen). Die parasitäre Induktivität reduziert sich also durch die Ausnutzung der Ge-
genkopplung in der Fläche des DCBs verglichen mit einer linearen Leiteranordnung ohne anti-
parallelen Stromfluss um etwa 27 %.
Abb. 8.6: Ausschnitt des Moduls: Partielle Zerlegung der Phase W in sieben Segmente
L1 L2 L3 L4 L5 L6 L7 Σ
Selbstinduktivität (nH) 4,56 2,16 2,59 1,93 2,70 3,55 5,30 22,7 nH
Gekoppelte Induktivität (nH) 3,48 2,05 1,26 1,26 1,48 2,77 4,34 16,6 nH
Tab. 8.3: Selbst- und Gegeninduktivitäten des Leistungsmodulabschnittes aus Abbildung 8.6
Abb. 8.7: Induktivitätsmatrix des Leistungsmodulabschnittes aus Abbildung 8.6; PEEC-
Simulation
L1 L2 L3 L4 L5 L6 L7
L1 x - - - - - -
L2 0,17 x - - - - -
L3 0,10 0,13 x - - - -
L4 0,03 0,14 0,05 x - - -
L5 -0,09 -0,11 -0,32 -0,41 x - -
L6 -0,19 -0,29 -0,34 -0,10 0,24 x -
L7 -0,26 -0,27 -0,19 -0,11 0,15 0,32 x
Abb. 8.8: Magnetische Kopplungsfaktoren des Leistungsmodulabschnittes aus Abbildung 8.6;
rot: Mitkopplung, grün: Gegenkopplung; PEEC-Simulation
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8.4.2 Optimierung der DCB Symmetrie
Eine hohe Symmetrie der DCBs ist erforderlich, um in allen Halbbrücken das gleiche dyna-
mische Verhalten der Leistungshalbleiter zu gewährleisten. Dadurch bleiben Überspannungen
und Schaltverluste innerhalb zulässiger Grenzen und eine Überlastung einzelner Halbleiter wird
vermieden.
Im vorliegenden Modul wurden die Halbbrücken zunächst nach geometrischer Symmetrie aus-
gelegt. Bedingt durch die maximal verwendbare Anzahl von 4 DC Anschlüssen nutzen die
Phasen U und V, bzw. V und W die gleichen DC-Anschlüsse. Zur Kompensation der höheren
Strombelastung dieser Leiterabschnitte und Lastanschlüsse wurden hier größere Querschnitts-
flächen verwendet. Durch Anpassung der Leiterbahngeometrie und der Chipplatzierung konnte
eine Unsymmetrie in weiten Teilen vermieden werden. PEEC-Simulationen und der Vergleich
mit Messungen zeigen, dass die Unterschiede der parasitären Induktivitäten zwischen den ein-
zelnen Phasen sehr gering sind (siehe Tab. 8.4). Die Abweichungen von einer vollständigen
Symmetrie liegen im Bereich von weniger als 1 nH (simuliert). Dies hat seine Ursache in der
vom Kommutierungsstrom in den Halbbrücken tatsächlich genutzten Querschnittsfläche, die in
allen Phasen annäherend gleich ist.
Das ebenfalls extrahierte Ersatzschaltbild des Moduls inklusive der parasitären Elemente ist im
Anhang A.2 dargestellt.
Phase par. Induktivität (Sim.) Abweichung (Sim.) par. Induktivität (Mess.)
U 16,6 nH 0 nH 16,4 nH
V 15,7 nH 1 nH 15,8 nH
W 16,6 nH 0 nH 16,4 nH
Tab. 8.4: Symmetrie der parasitären Induktivität der Modulphasen
Der symmetrische Aufbau erlaubt zudem eine spezielle Anordnung der Module im Umrichter
wodurch sich die parasitäre Induktivität weiter reduziert, wie im folgenden Abschnitt beschrie-
ben wird.
8.4.3 Optimierung der Anschlussterminals
Neben dem DCB müssen auch die Leistungsanschlüsse des Moduls und die Zwischenkreisver-
schienungen in die Systemoptimierung einbezogen werden. Da die Leistungsanschlüsse (auch
Leads genannt) einen erheblichen Anteil an der Induktivität haben, ist die Verwendung opti-
mierter Anschlüsse und angepasster Busbarverschienungen notwendig, vgl. Abschnitt 6.2.
Bedingt durch die geforderten Betriebsströme und die Forderung nach Hilfssourceanschlüssen
zur besseren Steuerbarkeit des Schaltverhaltens musste die Anzahl der DC-Anschlüsse auf vier
beschränkt werden. Das Optimierungsziel war auch in diesem Falle das Erzielen einer mög-
lichst hohen Gegenkopplung und einer hohen Symmetrie. Daher wurden die Lastanschlüsse so
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konzipiert, dass die DC+ und DC- Anschlüsse sich auf der gleichen Seite des Moduls befinden
und in alternierender Reihenfolge angeordnet sind.
Die besondere Notwendigkeit für die angestrebte Gleichheit der aufbaubedingten parasitären
Induktivität der unterschiedlichen Phasen ergibt sich aus der speziellen Anordnung der Leis-
tungsmodule innerhalb des Umrichters. Bedingt durch die Verwendung der antiparallelen ver-
tikalen Busbarverschienung (siehe Kap. 8.5.1) sind die Module punktsymmetrisch angeordnet,
weshalb die Zuordnung der Phasen U und W in den Modulen vertauscht ist. Erst die nahe-
zu identische Induktivität beider Phasen erlaubt dieses Vorgehen, das in Verbindung mit der
genannten Busbarverschienung eine erhebliche Reduktion der Kommutierungskreisinduktivität
bietet. Abbildung 8.9 zeigt die Anordnung der Module im 5 kVA-Umrichter.
8.5 Optimierung der Busbarverschienung
Nachfolgend werden Methoden vorgestellt, die eine niederinduktive Anbindung des Moduls
an die Zwischenkreiskondensatoren und einen niederohmigen Anschluss an die Leistungsan-
schlüsse erlauben.
Abb. 8.9: Anordnung der Leistungsmodule und Phasenzuordnung im 5 kVA-Umrichter
8.5.1 Optimierung der vertikalen Busbarverschienung
Das Systemkonzept des Leistungsteils sieht einen gestapelten Aufbau aus Modul, Busbarver-
schienung, Treiberkarte und Zwischenkreiskondensatoren vor. Diese „dreidimensionale“ Struk-
tur erlaubt eine Volumenreduktion gegenüber flächig aufgebauten Varianten. Allerdings stellt
der gestapelte Aufbau besondere Anforderungen an den thermischen Stapel, damit die Abfuhr
der auftretenden Verlustleistung gewährleistet ist, ohne dass ein unzulässig hoher Wärmeeintrag
von den Modulen in die Treiberkarte oder die Zwischenkreiskondensatoren erfolgt.
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Abb. 8.10: CAD Zeichnung der an die Leistungsmodule angebundenen vertikalen Verschienung
im 5 kVA-Metamodul [152]
Einer Erhöhung des Abstandes, die aus thermischen Gesichtspunkten anzustreben ist, stehen
hier elektrische Forderungen nach einer kleinen Kommutierungskreisinduktivität - also einer
direkten und somit kurzen Anbindung der Zwischenkreiskondensatoren - gegenüber.
Zur Bestimmung des mindestens einzuhaltenden Abstandes, um eine Erwärmung der Zwischen-
kreiskondensatoren durch die Verluste in den Leistungsmodulen und der Busbarverschienung
zu reduzieren, wurde mit Hilfe thermischer Simulationen [157] gezeigt, dass ein Mindestab-
stand von 30 mm zwischen den Leistungshalbleitermodulen und der Treiberkarte, welche die
Zwischenkreiskondensatoren trägt, eingehalten werden muss, um dadurch einen isolierenden
Luftspalt von 8 mm Breite zu realisieren.
Um unter den gegebenen thermischen und mechanischen Randbedingungen eine möglichst nie-
derinduktive Anbindung der Zwischenkreiskondensatoren zu ermöglichen, wurde eine beson-
ders niederinduktive Verschienung entworfen: Die vertikale Busbarverschienung (Abb. 8.10)
stellt die Verbindung zwischen Leistungshalbleitermodulen und Zwischenkreiskondensatoren
her. Diese Leiter bilden den Kommutierungskreis bei Schaltvorgängen und werden daher eben-
so wie das Modullayout mit in die Systemoptimierung einbezogen.
Die thermisch erforderliche Mindestlänge der vertikalen Leiter (im folgenden „Leads“ genannt)
wurde auf 30 mm festgelegt. Eine Überschreitung dieser Länge führt zu erhöhten Induktivitäten
sowie zu einer Erhöhung des Bauvolumens und wurde daher vermieden.
Zur Optimierung der parasitären Induktivitäten wurde als höchste Optimierungspriorität die
möglichst effiziente Ausnutzung induktiver Gegenkopplung angestrebt. Wie in Abschnitt 6.4
gezeigt, kann dies vor allem durch die Reduktion des Abstands zwischen den Leitern erfolgen.
Da jedoch fertigungstechnische Randbedingungen (Isolationsabstand und Fertigungstoleran-
zen) einen Mindestabstand von 1 mm erforderten, konnte dieser Parameter nicht weiter reduziert
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werden. Auch die Länge konnte aufgrund der schon beschriebenen thermischen Randbedin-
gungen nicht weiter herabgesetzt werden, so dass diese Optimierungsparameter nicht genutzt
werden konnten. Es gelang jedoch durch die Optimierung der Querschnittsgeometrie, also des
Breiten/Dicke-Verhältnisses, einen freien Parameter zur Beeinflussung der parasitären Indukti-
vität zu nutzen.
Abbildung 8.11 zeigt die Induktivität für verschiedene Querschnittsgeometrien bei konstanter
Querschnittsfläche. Es wird deutlich, dass die parasitäre Induktivität des Leiterpaares sehr emp-
findlich vom verwendeten Querschnitt abhängt (der Abstand wurde hier als konstant, d = 1 mm
angenommen).
Abb. 8.11: Darstellung der Induktivität für verschiedene Querschnittsgeometrien (Simulation)
bei Annahme eines Abstand von d = 1 mm, Länge l = 30 mm und Querschnittsfläche
A = 7 mm2
Im Falle der hier verwendeten Leads bildet der Querschnitt von 14 mm x 0,5 mm einen guten
Kompromiss aus erreichter Induktivitätsoptimierung und technischer Herstellbarkeit. Gegen-
über quadratischen Querschnittsgeometrien wird eine Reduktion um 75 % erreicht.
Das Vorgehen erfordert einen antiparallelen Stromfluss in den senkrechten Verschienungen (vgl.
Abbildung 8.12), der im vorliegenden Fall dadurch erreicht werden konnte, dass die MOSFETs
in den Modulen so angesteuert werden, dass einander geometrisch parallel liegende MOSFETs
zu gleichen Zeiten geschaltet werden.
Des Weiteren kann eine zweite (schwächere) Gegenkopplung genutzt werden, da auch seitlich
benachbarte Leads einen antiparallelen Strom tragen. Durch diese Anordnung reduziert sich die
Induktivität durch Kopplung bezogen auf die Gesamtinduktivität um weitere 10 %.
Als positiver Nebeneffekt zeigt sich eine Reduzierung der Feldstärke des magnetischen Nahfel-
des, da die Gegeninduktivität zu einer partiellen Auslöschung des Feldes führt. Dadurch wer-
den auch unerwünschte elektromagnetische Einkopplungen, beispielsweise in Signalleads, re-
duziert, siehe Abbildung 8.13. Um dies zu quantifizieren wurden Simulationen durchgeführt.
In Abbildung 8.14 ist die Kopplung der DC-Stromschienen auf die Gateleitungen dargestellt
(blau). Man erkennt die Abnahme der Kopplung mit zunehmender Distanz zwischen den Lei-
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Abb. 8.12: Antiparalleler Stromfluss: a) schwache Gegenkopplung b) starke Gegenkopplung
Abb. 8.13: Reduktion der magnetischen Feldstärke durch Erhöhung der Gegenkopplung
tern. Der maximal realisierbare Abstand beträgt aufbaubedingt etwa 6,5 mm, was zu einer star-
ken Gegenkopplung in Höhe von etwa 7 nH führen würde.
Bei einem zu erwartenden Stromgradienten von etwa 700 A/µs in den vertikalen Leads führt
dies zur Induktion einer Spannung von
Uind = M · dIdt = 7nH ·
700A
µs
= 4,9 V. (8.5)
Sie liegt somit in der Größenordnung der Schwellenspannung des verwendeten Leistungs-
halbleiters, wodurch es zu parasitärem Schalten der Leistungshalbleiter kommen kann. Wie in
Abschnitt 6.4.1.5 gezeigt, lässt sich die Höhe der ausgekoppelten Magnetfeldstärke durch die
Verwendung von Busbarverschienungen mit antiparallelem Stromfluss optimieren. Die Größe
der Gegenkopplung wird nachfolgend für den entwickelten Leistungsteil berechnet.
Abbildung 8.15 zeigt die Anordnung der Leiterbahnen und die Fließrichtung des Laststromes.
Aufgrund der symmetrischen Geometrie wird hier nur die Kopplung der Leistungsanschlüsse
DC1 und DC2 auf den Gateanschluss G untersucht, für die übrigen Leiterkombinationen gelten
die Ergebnisse entsprechend. Die PEEC-Simulation liefert die in Tabelle 8.5 zusammengefass-
ten Werte für die Kopplungen, berechnet für eine äquivalente Frequenz von 2,3 MHz. Durch
die gegenseitige Auslöschung der Magnetfelder bei dieser Konfiguration der vertikalen Leads
ergibt sich in der Summe eine Koppelinduktivität von nur 0,6 nH.
Für die Anwendung bedeutet diese Kopplung bei einem Stromgradienten von 700 A/µs wäh-
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Abb. 8.14: Gegenkopplung zwischen DC-Verschienung und Gateanschlussleitung bei varia-
blem Abstand d für Einzelleiter (30 x 14 x 0,5 mm3), bzw. Busbarstruktur (zwei
antiparallele Leiter 30 x 14 x 0,5 mm3 im Abstand 1 mm), Gateanschlussleitung:
30 x 1 x 1 mm3, vgl. Abb. 8.15
DC1- DC1+ DC2+ DC2-
G 7,1 nH -6,7 nH -5,7 nH 5,9 nH
Tab. 8.5: Induktive Gegenkopplung M von DC Leistungsverschienung und Gateanschluss (G),
M = 0,6 nH
rend des Schaltvorgangs (z.B. einer benachbarten Halbbrücke) eine Reduzierung der eingekop-
pelten Spannung von 4,9 V auf:
Uind = M · dIdt = 0,6nH ·
700A
µs
= 0,42 V. (8.6)
Diese Spannung liegt deutlich unterhalb der Schwellenspannung und wird daher kein parasi-
täres Einschalten der Leistungshalbleiter verursachen. Auch ein ungewolltes Abschalten ist bei
der verwendeten Gatespannung von 15 V nicht zu befürchten.
Im Labortest des Umrichters (siehe Abschnitt 8.6) wurde gezeigt, dass kein parasitäres Schalten
durch Störeinkopplungen in die Gateleads auftrat.
8.5.2 Die horizontale Busbarverschienung
Die fünflagige Busbarverschienung besteht aus 1 mm starkem Kupferblech, in das ovale Aus-
sparungen gestanzt wurden, damit die Leistungsmodule mit Hilfe von Metallklammern auf den
Kühlkörper gepresst werden können. Außerdem sind Stege zur elektrischen Kontaktierung der
Module freigestellt worden. Seitlich sind die Verbindungsstege zu erkennen, mit denen mehrere
Umrichter verbunden werden können (siehe Abb. 8.16).
Da die horizontale Busbarverschienung hauptsächlich für das Nachladen der Zwischenkreis-
kondensatoren aus der Fahrbatterie zuständig ist, weist sie insgesamt eine geringere Stromdy-
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Abb. 8.15: Anordnung der Leistungs- und Gateanschlüsse (gelb) an den parallel geschalteten
Leistungshalbleitermodulen (grau)
namik als die vertikale Verschienung auf, die Bestandteil des Kommutierungskreises ist. Ins-
besondere sind die steilen Stromgradienten während der Schaltvorgänge in der horizontalen
Verschienung nicht zu beobachten. Daher kann hier auf eine Optimierung der Induktivitäten
verzichtet werden. Zur Reduzierung der ohmschen Verluste wurde die Querschnittsfläche ma-
ximiert, im Fall des 15 kVA-Umrichters durch Erhöhung der Busbardicke von 1 mm auf 2 mm.
Bedingt durch ihre Fläche und die Isolationsfolie als Dieelektrikum bildet die Verschienung ei-
ne intrinsische Kapazität von 17 nF (5 kVA Umrichter) bzw. 75 nF (15 kVA-Umrichter). Durch
ihre sehr direkte Anbindung an den Zwischenkreis kann diese Kapazität durch ihre Filterwir-
kung hochfrequente Störemission reduzieren. Zusätzlich bildet die Busbarverschienung eine
mechanische Unterstützung für die Montage des Leistungsteils.
DC Anschluss
(Fahrbatterie)
+
-
Vertikale Busbarverschienung
(Zwischenkreiskondensatoren)
Steuer- und Sensoranschlüsse 
(Gate, Emitter, Temperatur)
Abb. 8.16: CAD-Zeichnung der Verschienung im 5 kVA-Metamodul [152]
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8.6 Aufbau des Leistungsteils des 5 kVA-Umrichters
Der mechanische und elektrische Aufbau ist in Abbildung 8.17 dargestellt, die eine Schnitt-
ebene parallel zur Längsachse des Umrichters zeigt: Auf einer 4 mm starken Bodenplatte aus
Kupfer befinden sich die beiden parallel geschalteten Leistungshalbleitermodule, die mittels ei-
ner Blechfeder auf die Bodenplatte gepresst werden. Die Module werden mit einer fünflagigen
Busbarverschienung elektrisch kontaktiert. Die unteren beiden Verschienungsebenen tragen da-
bei die Zwischenkreisspannung, während die oberen Ebenen die drei Phasenanschlüsse u, v
und w bilden. In der nächsten Ebene folgt eine Metallplatte, die den Leistungsteil abkapselt
und so Schutz gegen Umwelteinflüsse bietet. Ein Luftspalt dient der thermischen Entkopp-
lung der Leistungshalbleitermodule vom Zwischenkreis und der Treiberkarte, die sich auf einer
gemeinsamen Platine 20 mm über der Verschienungsebene befinden. Die elektrische Kontak-
tierung wird mit Hilfe der vertikalen Busbarverschienung erreicht. Der obere Kühlkörper dient
der Kühlung der Zwischenkreiskondensatoren.
Abbildung 8.18 zeigt ein Foto des Umrichters in der 5 kVA-Version. Die seitlichen Anschlüsse
erlauben eine Parallelschaltung von zwei bis drei dieser Metamodule, wodurch sich die Aus-
gangsleistung auf 10 kVA bzw. 15 kVA erhöhen lässt.
Oberer Kühlkörper 
(für die Zwischenkreiskondensatoren)
Zwischenkreis-
kondensatoren
Treiberplatine
Horizontale 
Busbarverschienung
Unterer Kühlkörper (für Leistungsmodule)
Leistungsmodule
Vertikale 
Busbarverschienung
Wärmespreizer/
Bodenplatte
Abb. 8.17: Schnittebene durch das 5 kVA-Metamodul
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Abb. 8.18: 24 V / 5 kVA-Musterumrichter: Oberer Kühlkörper (Kondensatorkühlung) wurde
zur besseren Darstellung demontiert
8.7 Messung der Stromverteilung im 5 kVA-Umrichter
Nachdem auf die theoretischen Erfordernisse für eine symmetrische Stromverteilung in Ab-
schnitt 8.3 eingegangen wurde, ist das Resultat der Optimierung in Abbildung 8.19 dargestellt.
Gezeigt ist die Stromverteilung zwischen zwei parallel geschalteten Modulen innerhalb des
5 kVA-Umrichters. Um möglichst große Stromgradienten und damit einen gut analysierbaren
Effekt zu erzeugen, wurde für 400 ns ein Brückenkurzschluss geschaltet, während dem ein Ge-
samtstrom von 500 A erreicht wird.
Der Strom teilt sich symmetrisch auf die Module auf, die unterschiedlichen Stromgradienten
beim Ein- und Ausschalten ergeben sich durch die Absenkung der Zwischenkreisspannung
beim Einschaltvorgang und die kurzzeitige Anhebung der Zwischenkreisspannung beim Ab-
schalten. Dies wirkt sich in Form einer Erhöhung der Stromanstiegszeit aus, während die Strom-
fallzeit reduziert wird.
Abbildung 8.20 zeigt die Ströme durch beide Module bei einer Verkleinerung der Zeitskala.
Es ist ersichtlich, dass die zeitliche Unsymmetrie im Bereich von weniger als 10 ns liegt und
die Abweichungen in der Amplitude des Stromes mit etwa 5 A nur um 2 % differieren. Diese
Werte zeigen den Erfolg der durchgeführten Optimierungen und liegen innerhalb der zulässigen
Grenzen.
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Abb. 8.19: Symmetrische Stromverteilung im Kurzschlussversuch für Parallelschaltung zweier
MOSFET-Module M1 und M2 mit gleicher Kommutierungskreisinduktvität (grün:
M1 mit ID = 247 A (@25 nH), blau: M1 mit ID = 250 A (@25 nH), 50 A/div, rot: Zwi-
schenkreisspannung UZWK mit 50 V/div, Zwischenkreisspannung 24 V, Zeitskala:
100 ns/div)
Abb. 8.20: Details der Stromaufteilung bei Parallelschaltung (Parameter siehe Abb. 8.19)
8.8 Parasitäre Induktivität des Kommutierungskreises
Die parasitäre Induktivität des Kommutierungskreises wurde messtechnisch bestimmt. Dazu
wurden zwei Verfahren angewendet, die nachfolgend beschrieben werden.
8.8.1 Bestimmung der Kommutierungsinduktivität aus Kurzschlussversuch
Bedingt durch die niedrige Zwischenkreisspannung wird der Stromgradient beim Einschalten
eines Brückenkurzschlusses durch die Induktivität des Kommutierungskreises begrenzt. Somit
lässt sich nach der Bestimmung dieses Gradienten bei Kenntnis der anliegenden Spannung
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die Kommutierungskreisinduktivität ermitteln. Im vorliegenden Fall wird dafür der High-Side-
MOSFET der Halbbrücke mittels einer konstanten Gatespannung (+15 V) dauerhaft eingeschal-
tet. Der Low-Side-MOSFET wird für 400 ns eingeschaltet und anschließend ausgeschaltet.
Nach etwa 100 - 150 ns ist der MOSFET vollständig eingeschaltet (vgl. 4.5) und der beobach-
tete Stromanstieg wird durch die parasitäre Induktivität des Zwischenkreises bestimmt. (An-
merkung: Der Spannungsabfall Uds über dem MOSFET ist gering, da Rds,on < 0,7 mΩ und wird
vernachlässigt.)
Die Messung des Gradienten in Abb. 8.21 ergibt einen Wert von 780 A/µs. Die zwischen
den Zwischenkreiskondensatoren und der vertikalen Busbarverschienung gemessene Zwischen-
kreisspannung sinkt auf 20 V ab, was durch die parasitären Induktivitäten der Zwischenkreis-
kondensatoren und ihrer Anschlüsse begründet werden kann. Berechnet ergibt sich aus diesen
Werten eine parasitäre Induktivität von 25,6 nH pro Halbbrücke; durch die Parallelschaltung
halbiert sich dieser Wert auf ca. 12,8 nH. Dieses Ergebnis zeigt, dass die im Anforderungsprofil
auf Uind <20 V begrenzte induzierte Überspannung mit den in der Applikation auftretenden
Stromgradienten von 1500-1600 A/µs (Parallelschaltung zweier Module) eingehalten werden
kann.
780 A / µs
Id
Uzwk
Abb. 8.21: Stromgradienten während des Kurzschlussfalls in einer Halbbrücke; türkies: Kurz-
schlusstrom ID = 250 A, 50 A/div; magenta: Zwischenkreisspannung UZwk = 24 V,
10 V/div; Zeitskala 100 ns/div
8.8.2 Bestimmung der Kommutierungsinduktivität durch Messung der induzierten
Spannungen
Im Nennbetrieb wurden die induzierten Spannungen beim Ausschalten sowie der Stromgradient
der Leistungshalbleitermodule gemessen: dI/dtmax = dIModul1/dt+dIModul2/dt (zwei Module
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im Parallelbetrieb). Tabelle 8.6 zeigt die Ergebnisse und die daraus berechnete parasitäre In-
duktivität.
Diese Messung zeigt eine Induktivität des Gesamtumrichters von ca. 11,4 nH, ist also etwas
geringer als bei der Kurzschlussmessung. Der Grund hierfür ist, dass die durch Gegenkopplung
reduzierte Induktivität der vertikalen DC-Leads im Kurzschlussfall einer einzelnen Halbbrücke
nicht in vollem Umfang zum Tragen kommt, da die magnetische Gegenkopplung durch das ge-
genüberliegende Modul reduziert ist.
Beide Ergebnisse zeigen übereinstimmend das Erreichen der geforderten Designvorgabe, die
induzierten Überspannungen kleiner als 20 V zu halten.
dI/dtmax [A/µs] Uind [V] Lσ [nH]
Ausschalten Umrichter 1600 18,2 11,4
Tab. 8.6: Abschätzung der Kommutierungsinduktivität aus Stromgradient und induzierter
Spannung
8.9 Thermische Entkopplung des Leistungsmoduls
Neben den elektrischen Parametern wurden auch die thermischen Eigenschaften des Umrich-
ters untersucht. Dazu wurden sowohl der 5 kVA-Umrichter als auch der 15 kVA-Umrichter im
jeweiligen Nennbetieb mit passiver Kühlung so lange betrieben, bis sich ein thermisches Gleich-
gewicht eingestellt hatte.
Abbildung 8.22 zeigt die Temperaturverläufe für den 5 kVA-Umrichter, die mit Hilfe von Ther-
moelementen (K-Elemente) gemessen wurden. Die Sperrschichttemperatur wurde mit Hilfe
Zeit / min
T 
/ °
C
Abb. 8.22: Temperaturentwicklung im Nennbetrieb, 5 kVA-Umrichter (Uzwk = 24 V, I˜L = 130 A,
Tamb = 23◦C)
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des im Halbleiter monolithisch integrierten Temperatursensors gemessen, vgl. Abschnitt 8.2.2.
Es ergibt sich im stationären Nennbetrieb (Ie f f = 130A) bei einer Umgebungstemperatur von
23◦C eine Sperrschichttemperatur Tj = 90◦C, eine Zwischenkreiskondensatortemperatur von
Tcap = 54◦C und eine Kühlkörpertemperatur von TKK = 74◦C.
Abbildung 8.23 zeigt die Temperaturverläufe für den 15 kVA-Umrichter, es ergibt sich im sta-
tionären Nennbetrieb (Ie f f = 350A) bei einer Umgebungstemperatur von 23◦C eine Sperr-
schichttemperatur Tj = 79◦C, eine Zwischenkreiskondensatortemperatur von Tcap = 49◦C und
eine Kühlkörpertemperatur von TKK = 60◦C.
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Abb. 8.23: Temperaturentwicklung im Nennbetrieb, 15 kVA Umrichter (Uzwk = 24 V, I˜L = 350 A,
Tamb = 23◦C)
8.10 Leistungserhöhung durch Parallelschaltung mehrerer Umrichter
Für Antriebe mit einer größeren Leistung als 5 kVA sollte durch die Konzeptionierung des
5 kVA-Umrichters die Möglichkeit zum Parallelbetrieb gegeben sein. Diese Forderung wurde
während des Entwicklungsprozesses berücksichtigt und durch die Möglichkeit einer Schraub-
verbindung zur elektrischen Kontaktierung der horizontalen Busbarverschienung mehrerer Um-
richter realisiert.
Die Verwendung eines kaskadierten Umrichters mit symmetrisch ausgeführten Zwischenkrei-
sen bietet Vorteile gegenüber der Verwendung eines Einzelumrichters mit sechs parallel ge-
schalteten Modulen und zentral angeordneten Zwischenkreiskondensatoren. Bedingt durch die
längeren und geometrisch unterschiedlichen Kommutierungswege würde es in letzterem Falle
zwangsläufig zu einer Erhöhung der Unsymmetrien führen. Abbildung 6.5 veranschaulicht die
Problematik anhand eines Beispiels, bei dem die Module am linken Rand des Umrichters einen
anderen Kommutierungskreis aufweisen als diejenigen am rechten Rand.
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Abb. 8.24: Parallelschaltung von drei 5 kVA-Metamodulen zu einem 15 kVA-Umrichter [152]
Abbildung 8.24 zeigt eine CAD-Zeichnung eines auf drei 5 kVA-Metamodulen zusammenge-
setzten Umrichters mit einer Gesamtleistung von 15 kVA. Die Anforderungen an den 15 kVA-
Umrichter sind in Tabelle 8.7 zusammengestellt.
In dieser 15 kVA-Version des Umrichters, also bei Parallelbetrieb von insgesamt sechs Leis-
tungshalbleitermodulen, treten in der DC-Leitung Gleichströme von bis zu 625 A und in den
Phasenanschlüssen anwendungsbedingt Effektivströme von bis zu 675 A auf. Bei einer Bei-
behaltung des Kupferquerschnitts würde dies, verglichen mit der 5 kVA-Version (I˜L=130 A),
gemäß PV = I2 ·RΩ die Kupferverluste um den Faktor 10 erhöhen (auf 188 Watt) und damit
neben der Verschlechterung des Wirkungsgrades zu thermischen Problemen führen.
Da im vorliegenden Fall die Randbedingung einer passiven Kühlung gegeben war, musste die
Busbarverschienung modifiziert werden. Eine Verdopplung der Kupferdicke auf 2 mm und ei-
ne Anpassung der geometrischen Form führt hier zu einer Erhöhung des Kupferquerschnitts
Umrichtertyp dreiphasiger Frequenzumrichter zur Speisung eines Fahrmotors
Spannungsversorgung Bleiakkumulator 24 V (18..36 V) / Generator 28 V
Nennstrom 450 A (max. 675 A)
Taktfrequenz 16 kHz
Uind,max < 20 V
Tmax(Czwk) < 80◦C
Tmax(JMOSFET ) < 150◦C
η > 97 %
Tab. 8.7: Anforderungen für die Auslegung des Leistungsteils des 15 kVA-Umrichters
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und somit zu einer Reduktion der Kupferverluste auf etwa 90 W, was für die Anwendung ein
vertretbares Maß darstellt. Als weitere Schutzmaßnahme wird während des Betriebs mittels
einer Übertemperaturerkennung der Laststrom begrenzt, wenn kritische Temperaturen erreicht
werden, um eine Schädigung der Bauteile zu vermeiden. Abbildung 8.25 zeigt die optimierte
Version der Busbarverschienung des 15 kVA-Umrichters.
Abb. 8.25: Verplattete Verschienung des 15 kVA-Musterumrichters [152]
8.11 Stromverteilung im 15 kVA-Umrichter
In der Verschaltung zum 15 kVA-Umrichter werden sechs Leistungsmodule, die jeweils als
dreiphasige Halbbrücken aufgebaut sind, parallel betrieben. Um eine symmetrische Stromver-
teilung zu gewährleisten, müssen dafür die in Abschnitt 8.3 genannten Bedingungen erfüllt
sein.
8.11.1 Messtechnische Untersuchung der Stromverteilung
Die Stromverteilung der Busbarverschienungen des 15 kVA-Umrichters wurden im Labor ex-
perimentell bestimmt. Um definierte Schaltzeiten und reproduzierbare Ergebnisse zu ermögli-
chen, wurde das Doppelpulsverfahren (vgl. Abschnitt 3.6.4) angewendet. Abbildung 8.26 zeigt
das verwendete Pulsmuster des Ansteuersignals.
Um sicherzustellen, dass die parallel betriebenen MOSFETs zeitgleich geschaltet werden und
sich somit aus den Signallaufseiten der Ansteuerungssignale keine nachteiligen Auswirkungen
auf das Schaltverhalten ergeben, wurden die Ansteuersignale auf ihre Synchronität untersucht.
Abbildung 8.27 zeigt exemplarisch die Gatespannung Ugs und die Drain-Source-Spannungen
für die parallel geschalteten Low-Side-MOSFETs der Phase W. Weitere Untersuchungen zu
den treiberseitigen Maßnahmen zur Gewährleistung eines synchronen Schaltens sind in [58]
nachzulesen.
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Abb. 8.26: Ansteuerpulsmuster des Doppelpulsversuches zur Bestimmung der Stromverteilung
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Abb. 8.27: Symmetrie der Spannungen Ugs und Uds für die Low-Side-MOSFET der Phase W
Die Stromverteilung wurde mit Hilfe der Stromzange CWT 1R UM der Firma PEM UK Ldt.
[164] durchgeführt. Die Ergebnisse dieser Untersuchung sind exemplarisch für die Phase W in
Abbildung 8.28 dargestellt.
Die Messung wurde bei einem maximalen Phasenstrom von Iph,w = 720 A durchgeführt. Dabei
teilt sich der Strom beim Schaltvorgang auf die drei Metamodule auf, von denen jedes durch die
vertikale Verschienung zwei äquivalente Strompfade besitzt. Der Phasenstrom von 720 A sollte
sich daher bei vollständig homogener Verteilung in den sechs Pfade mit jeweils 120 A Strom-
fluss aufteilen. Die Messung zeigt, dass dieses Ideal nicht ganz erreicht wird, die Ströme in den
untersuchten vertikalen Leads betragen 112,4 A, 112,6 A bzw. 115,2 A in den Metamodulen
1, 2 bzw. 3. Die transienten Abweichungen in der Stromhöhe sind durch die Chargenstreuung
des verwendeten Leistungshalbleiters verursacht, die zu unterschiedlichen Schwellenspannun-
gen Ugs,th und somit leicht verzögertem Schalten führen. Sie bewegen sich dennoch in einem
tolerierbaren Bereich, sodass im Betrieb mit einer ausreichenden Symmetrierung der Ströme
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Abb. 8.28: Symmetrie des Stromes beim Schalten mit dem Pulsmuster nach Abb. 8.26
(ID = 720 A, UZWK=24 V, Zeitskala 200 ns/div)
gerechnet werden kann. Die Abweichung der Ströme gegenüber 0 A nach dem Ausschalten er-
gibt sich aus der Verwendung von Rogowski-Stromsensoren, die zwar dynamisch sehr genau
messen, bei DC-Strömen jedoch offsetbehaftete Messwerte liefern können.
8.12 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen
In diesem Kapitel wurden die Entwicklungsergebnisse eines elektrisch optimierten Leistungs-
teils für einen 5 kVA-Umrichter mit 24 V Zwischenkreisspannung dargestellt. Es wurden dabei
Ansätze und Methoden angewendet, die in den vorigen Kapiteln erarbeitet worden sind. Dabei
wurde der Weg einer ganzheitlichen Optimierung aufgezeigt, die auf einer Anpassung des Mo-
duls, der Busbarverschienung und der Zwischenkreiskondensatoranbindung nach elektrischen,
thermischen und mechanischen Kriterien basiert.
Das Aufbaukonzept des Leistungsteils basiert neben den aus dem Lastenheft geforderten Rand-
bedingungen vor allem auf der Ausnutzung der für die Optimierung verfügbaren elektrischen
und thermischen Freiheitsgrade. Dabei musste insbesondere berücksichtigt werden, dass der
Umrichter sich zur Erhöhung der Ausgangsleistung mittels einer Busbarverschienung mit bau-
gleichen Typen parallel schalten lassen sollte. Dies führte zur Entwicklung eines innovativen
Busbarkonzepts, das gleichzeitig eine hohe Symmetrie der Stromverteilung und eine geringe
parasitäre Induktivität des Kommutierungskreises erlaubt.
Die Struktur der einzelnen Komponenten wurde ausführlich dargestellt und mit Hilfe von Mes-
sungen und Simulationen gezeigt, dass die parasitäre Induktivität des Kommutierungskreises
mit 12 nH innerhalb tolerierbarer Grenzen liegt, die Symmetrie der Stromverteilung zwischen
den parallel geschalteten Modulen gewährleistet ist und die thermischen Anforderungen erfüllt
wurden.
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Die Messungen der Stromsymmetrie im 15 kVA-Umrichter zeigen den klaren Vorteil der Ver-
wendung baugleicher kaskadierter Umrichter mit symmetrischen Zwischenkreisanbindungen
gegenüber der Realisierung in Form eines Einzelumrichters. Im vorliegenden Fall des 15 kVA-
Umrichters resultiert der symmetrische Aufbau des Leistungsteils aus der Nutzung dreier Zwi-
schenkreise, die einander durch die galvanische Kopplung zwar im statischen Fall symmetrie-
ren, im dynamischen Betrieb jedoch einzeln betrachtet werden können, da jeder der verwende-
ten Teilumrichter über den eigenen Kommutierungskreis kommutiert.
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9. Zusammenfassung und Ausblick
Parasitäre Elemente sind integraler Bestandteil jeder leistungselektronischen Schaltung. Sie äu-
ßern sich in erster Linie in einer Abweichung vom erwünschten, idealen Schaltungsverhalten
und können den Betrieb leistungselektronischer Systeme stören oder gar zu Ausfällen führen.
Ziel dieser Arbeit ist es, das Verständnis der Eigenschaften parasitärer Elemente zu verbessern,
Ansätze zu ihrer Charakterisierung zusammenzufassen, ihre Bedeutung im Gesamtsystem zu
erläutern und geeignete Optimierungsmaßnahmen aufzuzeigen. Diese Untersuchungen erfol-
gen simulativ, analytisch und messtechnisch. Der Aufbau eines Hochstromantriebsumrichters
zeigt die Umsetzung der untersuchten Methoden in einem praxisrelevanten Beispiel.
Die Analyse der Ursachen, die Bestimmung und die Untersuchung der Auswirkungen parasi-
tärer Elemente bilden den inhaltlichen Schwerpunkt im ersten Teil dieser Arbeit.
Es wurde zunächst das Verhalten der parasitären Elemente innerhalb einer Schaltung diskutiert,
indem ihre Frequenzabhängigkeit und die Kopplungen mit anderen parasitären Elementen un-
tersucht wurden. Hierbei zeigt sich, dass für dynamische Anwendungen die Einführung einer
sogenannten „äquivalenten Schaltflankenfrequenz“ für die genaue Modellierung unumgänglich
ist. Diese Frequenz liegt für typische Leistungs-MOSFETs im Bereich einiger MHz und kann
mittels der genannten Methoden abgeschätzt werden. Die Bestimmung parasitärer Induktivi-
täten und Widerstände sollte bei der Analyse der Leistungsteile von Umrichtern stets unter
Berücksichtigung der Frequenzabhängigkeit erfolgen.
Es wird der Begriff der partiellen Induktivität eingeführt, die eine abschnittsweise Zerlegung
von Leiterbahnen zur Vereinfachung der Modellierung und der Optimierung erlaubt.
Zur Bestimmung parasitärer Elemente innerhalb von Schaltungen werden drei verschiedene
Methoden vorgestellt, die auf analytischen Berechnungen, simulativen Untersuchungen oder
messtechnischen Verfahren basieren. Die Anwendbarkeit auf Fragestellungen der Leistungs-
elektronik und die erzielbare Genauigkeit wurden untersucht.
Es zeigt sich, dass die klassischen analytischen Methoden nur zur Bestimmung einfachster Geo-
metrien bei Gleichstromberechnungen geeignet sind und dass insbesondere die speziellen Erfor-
dernisse typischer geometrischer Strukturen in Leistungsmodulen nur unzureichend abgebildet
werden.
Aus diesem Grund wird ein semi-analytischer Ansatz zur Bestimmung parasitärer Elemente
vorgeschlagen, der auf mathematischer Regression numerisch gewonnener Simulationsergeb-
nisse beruht, um eine Abschätzung parasitärer Elemente mittels vereinfachter Formeln auch für
den speziellen Anwendungsfall von Leistungsmodulen zu erlauben.
Generell zeigt sich, dass moderne Simulations- oder Messverfahren für komplexere Analysen
den genannten analytischen Ansätzen vorzuziehen sind. Vor allem die sogenannten „System-
messungen“, bei denen die Bestimmung parasitärer Elemente am laufenden System mit Si-
gnalen hoher Leistung durchgeführt wird, eignen sich erwiesenermaßen gut zur Bestimmung
parasitärer Elemente.
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Eine detaillierte Untersuchung der Auswirkungen von parasitären Elementen auf das dynami-
sche und statische Verhalten von Schaltungen, auf Stromsymmetrisierung bei Parallelschaltun-
gen und nicht zuletzt auf Systemeigenschaften wie Lebensdauer und Systemkosten wurde aus-
geführt. Vielschichtige und teilweise indirekte Auswirkungen wurden dabei aufgezeigt und un-
tersucht. Es zeigt sich, dass die Größe der parasitären Induktivitäten neben der Höhe der indu-
zierten Überspannungen vor allem das damit einhergehende Anwachsen der Durchlass- und der
Schaltverluste bei Niedrigstspannungs-MOSFETs bedingt und sich somit auch in thermischen
Effekten negativ auf die Systemperformance niederschlägt.
Dies kann wiederum zu einer Reduktion der Lebensdauer und der Zuverlässigkeit führen und
erhöht den notwendigen Kühlaufwand und damit nicht zuletzt die Kosten des Systems.
Des Weiteren ist die Auswirkung parasitärer Elemente auf leitungsgebundene Störemissionen
analysiert worden. Dabei zeigt sich, dass erhebliches Optimierungspotential genutzt werden
kann, wenn eine applikationsabhängige Adaption der parasitären Elemente einer Schaltung
durchgeführt wird. Im Zeitbereich zeigen sich die Auswirkungen in den Strom- und Spannungs-
verläufen während der Schaltvorgänge sowie in der Größe der daran gebundenen Oszillationen.
Quantitativ demonstrieren die vorliegenden Messungen im Frequenzbereich des Emissionss-
pektrums Reduktionspotential in der Größenordnung von 10-15 dBµV .
Im inhaltlich zweiten Teil werden, basierend auf den erzielten Ergebnissen, Optimierungskon-
zepte und -methoden vorgestellt und auf ihre Anwendbarkeit überprüft. Dies geschieht zum Teil
simulativ, wird jedoch am Ende der Arbeit in weiten Teilen durch den Aufbau eines Niedrigst-
spannungsumrichters mit hohen Betriebsströmen und entsprechende Labormessungen belegt.
Die Lösungsansätze verfolgen hierbei ganzheitliche Methoden, werden aber zur besseren Dar-
stellung in Moduloptimierung, Busbar- und Systemoptimierung unterteilt.
Zur Erleichterung der Konzeptionierung eines Umrichters werden Designregeln abgeleitet, die
auf einem systematischen Ansatz zur Systemoptimierung basieren. Da jede Optimierungsmaß-
nahme eine Systemänderung herbeiführt und die Freiheitsgrade hierfür begrenzt sind, erfolgt
nach der Analyse des Optimierungspotentials eine Klassifizierung der Maßnahmen gemäß der
zu erwartenden Wirksamkeit, die nach den zur Umsetzung erforderlichen Freiheitsgraden hier-
archisch sortiert wird. Dadurch können im ersten Optimierungsschritt größere Anpassungen
durchgeführt werden, die einen besonders ausgeprägten Effekt erzielen. Dazu zählt zunächst
die Ausnutzung maximaler induktiver Gegenkopplung, zu deren Analyse die Verwendung von
Induktivitätsmatrizen vorgeschlagen wird.
Des Weiteren zeigt sich, dass im Zuge der fortschreitenden Miniaturisierung der Leistungsteile
und dem damit verbundenen Anwachsen der Leistungsdichte vor allem die elektro-thermischen
Kopplungen zunehmen und auf Modulebene, aber auch auf Systemebene in die Auslegung und
den Entwicklungsprozess aufgenommen werden müssen. Zu diesem Zweck wird ein ganzheit-
licher Optimierungsansatz entwickelt, der eine gewichtete Optimierung des Moduls je nach
Applikationsanforderung erlaubt. Die spezifischen Lösungsansätze lassen sich methodisch ge-
neralisieren, um eine Übertragbarkeit auf andere Anwendungsfälle zu gewährleisten.
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Im letzten Teil der Arbeit werden die Methoden zur Optimierung parasitärer Elemente anhand
der Entwicklung eines Niedrigstspannungsumrichters erprobt. Beginnend mit dem Entwurf und
der Optimierung des Moduldesigns wird anschließend ein Aufbaukonzept für die Zwischen-
kreisverschienung und Kondensatoranbindung präsentiert, das sehr niederinduktive Kommutie-
rungskreise ermöglicht. Der im Rahmen eines Forschungsprojektes entwickelte Umrichterpro-
totyp wird im Labor elektrisch und thermisch vermessen und getestet. Es zeigt sich, dass die
in der Spezifikation geforderten Eigenschaften hinsichtlich des elektrischen Verhaltens erreicht
werden konnten.
Diese Arbeit ermöglicht einen umfassenden Überblick über die Bedeutung, die Charakterisie-
rung, die Auswirkungen und die Optimierungsansätze parasitärer Elemente. Vertiefend wird
auf die Erfordernisse von MOSFET-basierten Niedrigstspannungsumrichtern und entsprechen-
de Applikationen eingegangen.
Ausblickend erscheinen weiterführende Untersuchungen mit dem Schwerpunkt der Optimie-
rung der elektromagnetischen Verträglichkeit durch gezielte Nutzung parasitärer Elemente und
eine analytische Beschreibung der dabei beobachteten Phänomene als lohnenswerte Inhalte wei-
terer Forschungsarbeiten.
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11.1 Datenblatt des verwendeten Leistungshalbleitermoduls
Rev. 1, April 2011 
 
 
Statische Werte (TA=20°C, 
Symbol Parameter
UDSS Durchbruchspannung
RDS(on) Durchlasswiderstand
ID,max Maximaler Drainstrom
UGS(th) Schwellenspannung
*1) Strompuls, t=40µs 
 
Dynamische Werte (TA=20°C, 
Symbol Parameter
Ciss Eingangskapazität 
Coss Ausgangskapazität
Crss Rückkopplungskapazität
QGS Gate-Source-Ladung
QGD Gate-Drain-Ladung
QG Gesamte Gate-Ladung
td(on) Einschaltverzögerungszeit
tr Anstiegszeit 
td(off) Abschaltverzögerungszeit
tf Fallzeit 
 
Body-Diode (TA=20°C, sofern
Symbol Parameter
Qrr Reverse-Recovery-
trr Reverse-Recovery-
IRRM Reverse-Recovery-
USD Diodenschwellenspannung
 
Temperaturmessdiode 
Symbol Parameter
Ud,temp Temperaturspannung
  
 
KLSH Leistung
120A/24V   
 
sofern nichts anders angegeben) 
 Bedingungen Min Typ 
 ID=250µA, 
UGS=0V 
73 73,5 
 ID=10A 0,67 0,72 
 gepulst*1) - - 
 ID=250µA, 
UGS=15V 
4,3 4,4 
sofern nichts anders angegeben)
 Bedingungen Min Typ 
UDS=20V 
f=1MHz 
25,8 30,7 
 4,5 5,0 
 4,4 4,7 
 
IG=3mA 
83 99 
 81 101 
 351 424 
 
RG=6,2 
- 48 
- 66 
 - 242 
- 98 
 nichts anders angegeben) 
 Bedingungen Min Typ 
Ladung RG=6,2 
ID=150A 
UGS=15V 
- 380 
Zeit - 74 
Strom - 25 
 ID=250µA, 
UGS=0V 
424 432 
 Bedingungen Min Typ 
 
TA=25°C 603 635 
TA=50°C 560 593 
 
smodul 
  
Max Einheit 
74 V 
0,76 m 
2,64 kA 
4,6 V 
 
Max Einheit 
34,4 
nF 6,1 
5,9 
117 
nC 131 
486 
- 
ns 
- 
- 
- 
Max Einheit 
- nC 
- ns 
- A 
438 mV 
Max Einheit 
636 
mV 596 
Abb. A.1: Datenblatt des entwickelten Leistungshalbleiters und -moduls
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11.2 Übersicht über die untersuchten Modulentwürfe
DCB Layout Modulparameter |
Bezeichnung M2
Fläche 2400 mm2
Siliziumfläche 336 mm2
Füllgrad 14%
parasitäre Induktivität DCB 16 nH
∆Lσ (phase) 5 nH
Bezeichnung F2
Fläche 2400 mm2
Siliziumfläche 426 mm2
Füllgrad 22%
parasitäre Induktivität DCB 18 nH
∆Lσ (phase) 3 nH
Bezeichnung F3
Fläche 2400 mm2
Siliziumfläche 696 mm2
Füllgrad 29%
parasitäre Induktivität DCB 12 nH
∆Lσ (phase) 1 nH
Bezeichnung M4
Fläche 2400 mm2
Siliziumfläche 426 mm2
Füllgrad 22%
parasitäre Induktivität DCB 8 nH
∆Lσ (phase) 1 nH
Tab. A.1: Vergleich der unterschiedlichen Modulentwürfe
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11.3 Vollständiges Ersatzschaltbild des Leistungshalbleitermoduls
Abb. A.2: Vollständiges Ersatzschaltbild des optimierten Leistungshalbleitermoduls
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11.4 Zeichnung des 5 kVA-Umrichters
Abb. A.3: Explosionszeichnung des 5 kVA-Basisumrichters [152]
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11.5 Zeichnung des 15 kVA-Umrichters
Abb. A.4: Explosionszeichnung des 15 kVA-Umrichters [152]
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